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A une époque où les différentes émissions polluantes liées à l’utilisation des énergies
fossiles sont une préoccupation toujours plus importante, de nombreuses recherches ont
pour but le développement de solutions technologiques permettant le remplacement pro-
gressifs des énergies fossiles par des sources d’énergie moins nuisibles et plus durables.
Dans le contexte du chauffage domestique, l’éventuelle substitution des chaudières, à gaz
ou à mazout, par des pompes à chaleur électriques s’inscrit dans cette problématique.
Cette thèse de doctorat participe, au sein d’un partenariat industriel, au développement
de pompes à chaleur domestiques performantes au travers de l’étude de l’électronique
de commande de l’entraînement électrique haute vitesse nécessaire au fonctionnement
de tels systèmes de chauffage. Afin de conférer au présent document un caractère plus
général, l’étude du fonctionnement moteur est complétée par celle du fonctionnement
en générateur. Les similitudes et les différences de ces modes de fonctionnement dans le
contexte de la haute vitesse sont présentées tout au long de ce document qui s’articule
autour de la manière suivante.
La première partie de ce document est constituée d’un chapitre introductif permet-
tant de situer cette étude dans son contexte et de définir les principaux concepts et
hypothèses repris tout au long de ce document.
La seconde partie, constituée de deux chapitres, est consacrée à l’étude de la struc-
ture de l’électronique de commande. Le chapitre 2 est dédié à l’étude systématique de la
topologie de l’étage de conversion réalisant l’interface avec une machine haute vitesse.
L’adéquation des solutions candidates avec un critère d’optimalité de la commande
préalablement défini permet d’arrêter un choix dûment motivé. Le chapitre suivant est
quant à lui consacré à l’étude d’un convertisseur continu-continu permettant le contrôle
de l’amplitude des grandeurs statoriques. Une étude formelle basée sur la représenta-
tion énergétique macroscopique permet de démontrer que l’utilisation d’une structure
multi-niveaux peut conduire à l’augmentation des performances de l’ensemble de l’élec-
tronique de commande, notamment en terme d’encombrement.
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Les aspects concernant le contrôle des entraînements haute vitesse sont détaillés
dans la troisième partie de ce document. Dans le chapitre 4 sont présentées des straté-
gies permettant la mesure indirecte des grandeurs mécaniques que sont la position et
la vitesse du rotor. Les conséquences sur ces méthodes de mesure des spécificités des
fonctionnements moteur et/ou générateur y sont clairement exposées. Le chapitre 5 est
quant à lui dédié aux stratégies de réglage permettant la maîtrise de la vitesse dans le
cas d’un fonctionnement moteur et celle du couple dans le cas d’un fonctionnement en
générateur.
Les deux dernières parties de ce document permettent de le conclure. La quatrième
partie, constituée du chapitre 6, présente les validations expérimentales des différents
résultats théoriques décrits tout au long des chapitres précédents. Le dernier chapitre de
ce travail de thèse en est la conclusion générale. Il résume l’ensemble du travail effectué,
en décrit les principaux résultats et présente les perspectives ouvertes par cette étude
ainsi que les lignes directrices d’une future continuation.
Mots clefs : Entraînements haute vitesse, Moteur synchrone à aimants perma-
nents, Contrôle sans capteurs directs, Entraînements à vitesse variable, Entraînements




Currently, the different pollutant emissions caused by the use of fossil energies are an
increasingly important concern and numerous studies aim at developing technological
solutions allowing the progressive replacement of the fossil energies by more sustainable
and less harmful energy sources. In the context of heating for domestic applications, the
prospective substitution of gas or fuel oil boilers by electrical heat pumps is typically
a part of this problematic. This Ph.D thesis participates, in the frame of an industrial
partnership, in the development of a high performance domestic heat pump through
the study of the control circuits of the high speed electrical drive, mandatory for such
heating systems. In order to generalize the presented work, this study is completed by
considerations about high speed drives tailored for generation. The differences and si-
militudes between motor and generator modes are presented in the whole document.
The first part of this document is constituted of an introductory chapter allowing
to place this study in its context and to define the main concepts and hypothesis used
all along this document.
The second part of this document, formed by two chapters, is dedicated to the
study of the structure of the power electronics. Chapter 2 covers the systematic choice
of a topology and its specific command strategy for the implementation of the machine
interface stage. Two commonly encountered solutions are compared regarding their ade-
quacy with a previously defined optimal command criterion. Chapter 3 is dedicated to
the study of the intermediate DC/DC converter. Based on the Energetic Macroscopic
Representation, a formal study is conducted in order to show that the use of a multi-
level topology can lead to increasing the whole drive performance and decreasing the
power electronics circuits size.
The control aspects are covered in the third part of this thesis. In chapter 4, a survey
of sensorless technics is presented. The specific features of some sensorless technics are
discussed regarding their adequacy with the consequences of the choice of the machine
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interface state topology and command strategy. Chapter 5 is dedicated to control stra-
tegies allowing to regulate the speed in the case of a motor mode and the torque in a
generator mode.
The two last parts of this document conclude it. The fourth part, constituted of
chapter 6, presents the experimental validations of the various theoretical results des-
cribed all along the document. The last chapter is the final conclusion of this work. The
conducted work is summarized, the main results are described, and the perspectives for
future works are given.
Keywords : High-Speed Drive, Permanent Magnet Synchronous Motor, Sensorless
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Mise en contexte et définitions
Dans un contexte de réchauffement global et de dérèglement climatique presque
universellement reconnu, une prise de conscience des problèmes énergétiques s’installe
progressivement dans les esprits. En plus des énergies renouvelables, une utilisation plus
rationnelle des ressources disponibles est de plus en plus souvent citée comme une so-
lution permettant de répondre à l’augmentation constante de la consommation globale
d’énergie dans les pays industrialisés ainsi qu’aux problèmes environnementaux qu’elle
engendre. Cette augmentation apparaît clairement au regard de la figure 1.1 illustrant
le cas de la Suisse et montrant l’importance considérable des combustibles fossiles.
Figure 1.1 – Évolution de la consommation d’énergie en Suisse [1]
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En plus de problématiques environnementales, la part importante de ces combus-
tibles dans la répartition de la consommation énergétique peut également poser des
problèmes économiques. En effet, la volatilité des prix des combustibles fossiles, illus-
trée par la figure 1.2, rend économiquement dangereux une trop forte dépendance à ces
formes d’énergie puisqu’un pic tel que celui observé en Suisse en 2008 peut avoir des
conséquences importantes sur le budget des ménages et des industries.
Figure 1.2 – Evolution du prix de l’énergie en Suisse, [2]
La volonté de réduire la consommation des énergies fossiles se fait donc de plus en
plus pressante. Par conséquent, la recherche de solutions énergétiques nouvelles prend
une importance toujours grandissante. Comme mentionné précédemment, la réduction
de la consommation des produits pétroliers peut être réalisée par un changement de
technologie, total ou partiel ; l’assistance des chaudières à mazout par des panneaux
solaires thermiques en est un parfait exemple. Cependant, la mise en place de systèmes
nécessitant toujours des énergies non-renouvelables mais présentant une consommation
réduite est également une solution possible. Dans ce contexte comme dans le précédent,
les entraînements électriques à haute vitesse sont l’une des technologies dont l’utili-
sation est amenée à se développer. En effet, ce type d’entraînement, dont l’étude fait
l’objet de cette thèse, se rencontre dans nombre de nouvelles technologies permettant
de réduire notre dépendance au pétrole, telles que de nouveaux systèmes de chauffage
domestique ou les véhicules hybrides électriques. Ces deux exemples sont illustrés à la
section suivante.
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1.1 Exemples d’utilisation d’entraînements électriques haute
vitesse
1.1.1 Pompes à chaleur domestique
En Suisse, une partie importante de l’énergie consommée est destinée au chauffage.
Celui-ci représente une part considérable des dépenses énergétiques du pays puisqu’il
correspond à plus de 72% de la consommation des ménages. Cette proportion atteint
presque les 85% dans le cas où la production d’eau chaude est prise en compte, reléguant
















Figure 1.3 – Répartition de la consommation énergétique des ménages suisses en
2009 [3]
Le secteur du chauffage domestique est encore massivement dominé par les énergies
fossiles. En 2006, 75.6% de l’énergie consommée pour le chauffage en Suisse provenait
directement de telles sources [3]. Bien que pouvant paraître impressionnant, ce chiffre
doit encore être augmenté de la part indirecte liée aux énergies fossiles à travers la pro-
duction d’électricité.
En Suisse, et en comparaison de la moyenne européenne, cette production d’électri-
cité peut être considérée comme relativement détachée des énergies non renouvelables,
l’énergie électrique y étant produite à plus de 55% à partir de ressources hydrauliques [4].
Cette situation contraste fortement avec celle d’autres pays européens, tels que la France
ou l’Allemagne, où la proportion d’hydraulique tombe respectivement à 11.7% et 4.5%,
comme l’illustre la figure 1.4.
Ainsi, de par la répartition de la production électrique suisse, un remplacement pro-
gressif des unités de chauffage utilisant des ressources non renouvelables par des unités
5
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Figure 1.4 – Répartition de la production d’électricité de divers pays européens en
2007 [4]
électriques permettrait de rendre le secteur du chauffage domestique plus «propre», ceci
sous l’hypothèse que la répartition de la production d’électricité n’évolue pas en faveur
des énergies fossiles suite à l’abandon récent de l’énergie nucléaire.
Une unité de chauffage électrique peut être de deux types différents. La première
famille d’appareils est celle des chauffages dits directs. Ces appareils convertissent l’éner-
gie électrique directement en chaleur à l’aide d’un élément résistif, tel qu’un corps de
chauffe. La seconde famille de chauffages domestiques utilisant l’électricité comme source
d’énergie primaire est celle des pompes à chaleur. Ces appareils permettent, au travers
d’un processus décrit plus loin, de délivrer à l’espace à chauffer une quantité de chaleur
supérieure à l’énergie électrique nécessaire à leur fonctionnement. De plus, il est montré
dans [5] que dans le cas d’une production hydraulique d’électricité, cette technologie de
chauffage domestique est la plus efficace du point de vue énergétique. Ce mode de pro-
duction d’électricité étant majoritaire en Suisse, les pompes à chaleur électriques y sont
donc une alternative très intéressante aux systèmes de chauffage classiques à mazout.
La seconde loi de la thermodynamique stipule qu’en présence de deux corps présen-
tant des températures différentes, l’échange d’énergie thermique se fait depuis le corps
chaud en direction du corps froid, ramenant le système constitué des deux corps vers
son point d’équilibre. Une pompe à chaleur est un dispositif mettant à profit ce principe
fondamental de la physique pour inverser le flux d’énergie thermique. Ces dispositifs
permettent d’extraire de l’énergie thermique d’un milieu, appelé source froide, pour
la transmettre, par l’intermédiaire d’un fluide circulant, à un deuxième milieu, appelé
source chaude, dont la température peut être supérieure à celle du premier milieu. Les
sources chaude et froide peuvent être de différentes natures. Ainsi, les pompes à cha-
leur domestiques extraient traditionnellement de la chaleur d’un circuit d’eau froide, ou
de l’air extérieur, pour réchauffer un circuit d’eau chaude placé à l’intérieur de la maison.
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La transmission d’énergie thermique d’une source froide vers une source chaude se
fait par l’intermédiaire de l’apport d’une énergie mécanique supplémentaire. Dans le
cas d’une pompe à chaleur électrique, cette énergie mécanique est délivrée au système
















Figure 1.5 – Schéma fonctionnel d’une pompe à chaleur
Le principe de fonctionnement d’une pompe à chaleur peut être illustré par la figure











Figure 1.6 – Cycle idéal de réfrigération par compression de vapeur [6]
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Le fluide circulant traverse le détendeur (AB), où il est refroidi par diminution de
sa pression. Le détendeur est ici représenté par une vanne d’étranglement. Dans un
deuxième temps, le fluide est mis en contact thermique avec la source froide grâce à un
échangeur de chaleur, l’évaporateur (BC). Sa température étant inférieure à celle de la
source froide, une quantité d’énergie Qfroid s’écoule de la source froide en direction du
fluide, vaporisant celui-ci. La pression du fluide est ensuite augmentée par compression
mécanique dans le compresseur (CD), amenant le fluide à une température supérieure
à celle de la source chaude. Cette étape nécessite l’apport extérieur d’un travail W .
La quatrième et dernière étape du cycle consiste en la mise en contact thermique, à
l’aide du condenseur (DA), de la source chaude et du fluide désormais réchauffé. Une
quantité d’énergie Qchaud est ainsi échangée entre le fluide et la source chaude, et ceci
en direction de cette dernière.
L’efficacité d’une pompe à chaleur est décrite par le coefficient de performance
(COP). Celui-ci est défini par le rapport entre l’énergie thermique délivrée à la source






Les coefficients de performance des pompes à chaleur utilisant de l’air comme source
froide et de l’eau comme source chaude se situaient, en 2003, aux alentours de 3.3 [7].
Cela signifie que l’utilisation de tels dispositifs conduit à une consommation d’électricité
réduite de deux tiers en comparaison de systèmes de chauffage électriques directs.
Néanmoins, cette valeur semble stagner alors qu’une augmentation des performances
de ces dispositifs serait la bienvenue dans le contexte énergétique actuel. Avec pour
objectif d’apporter une contribution significative à l’amélioration des performances des
pompes à chaleur domestiques, notamment en ce qui concerne la compacité du système
et l’utilisation d’huile de lubrification pour les compresseurs, J. Schiffmann propose dans
sa thèse de doctorat [7] une solution basée sur deux étages de compression réalisés à
l’aide de turbocompresseurs de petite taille tournant à des vitesses de l’ordre de 200’000
tours par minute. L’augmentation des performances des pompes à chaleur domestique
passe par conséquent par le développement d’un entraînement électrique haute vitesse
spécifique.
1.1.2 Récupération de l’énergie des gaz d’échappement d’un véhicule
hybride électrique
Une autre application possible des entraînements électriques haute vitesse est celle
des systèmes de récupération d’énergie des gaz d’échappement pour véhicules hybrides
électriques. Ce type de système, illustré schématiquement à la figure 1.7, a pour but
8
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de réduire la consommation de carburant d’un véhicule pour un trajet donné ou d’aug-
menter la distance parcourue pour une certaine quantité de carburant, impliquant dans














Récupération de l'énergie des gaz d'échappement
Gaz d'échappement
Figure 1.7 – Récupération de l’énergie des gaz d’échappement d’un véhicule hybride
Les gaz d’échappement produits par la combustion du carburant dans un moteur
thermique sont simplement rejetés dans l’atmosphère dans le cas de véhicules tradition-
nels. Cependant, ces gaz ne sont pas dépourvus d’énergie et les systèmes considérés ici
ont pour but de récupérer une partie de celle-ci afin de la ré-injecter vers le système
principal de traction. Cet objectif peut être atteint par l’utilisation d’un cycle de tur-
bine à gaz entraînant une machine électrique, tel qu’illustré à la figure 1.7. L’énergie
électrique produite est ensuite renvoyée vers un bus continu commun au travers d’un
convertisseur d’électronique de puissance permettant également le contrôle approprié
de la machine électrique, fonctionnant ici en génératrice.
Un système similaire, permettant une augmentation des performances énergétiques
de quelques pour-cents, est décrit dans [8] pour une lourde machine de chantier impli-
quant une turbine présentant une vitesse de rotation n’excédant pas quelques milliers de
tours par minute. Néanmoins, l’intégration de tels systèmes dans des véhicules de taille
plus modeste et plus largement répandus, tels que les voitures de tourisme, nécessite
une miniaturisation des éléments du cycle thermodynamique et ainsi l’augmentation
de leur vitesse de rotation, plaçant par conséquent l’entraînement électrique nécessaire
dans le domaine de la haute vitesse.
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1.2 Entraînements électriques haute vitesse : définition et
caractéristiques
1.2.1 Structure d’un entraînement haute vitesse
Tout entraînement électrique se compose de trois éléments principaux : l’électro-
nique de commande, la machine électrique et l’organe mécanique, entraîné ou entraî-
nant en dépendance du mode de fonctionnement de l’entraînement. Dans le contexte
des entraînements haute vitesse, on peut en plus distinguer deux grandes familles : les
entraînements directs et les entraînements indirects. Les premiers sont caractérisés par
un accouplement direct de la machine électrique à l’organe mécanique ; le turbocom-
presseur dans le cas de la pompe à chaleur de la figure 1.5. Dans le cas d’entraînements
indirects, un multiplicateur mécanique est inséré entre la machine et l’élément entraîné




















Figure 1.8 – Entraînement électrique haute vitesse direct et indirect
L’insertion d’un multiplicateur permet de réduire la vitesse de la machine électrique
pour une vitesse de rotation fixée au niveau de l’organe mécanique, ramenant la concep-
tion de l’entraînement électrique, électronique de commande et machine, à un cas plus
classique dont la vitesse n’excède pas quelques milliers de tours par minute. Néanmoins,
une telle solution comporte de nombreux inconvénients.
Le premier de ces inconvénients est la présence de pertes par frottement, au sein
du multiplicateur mécanique, dues à la transmission par contact. De plus, le rendement
d’un multiplicateur mécanique se détériore d’autant plus que le rapport des vitesses est
important, rendant l’emploi d’un tel dispositif problématique pour des entraînements
dont la vitesse atteint plusieurs centaines de milliers de tours par minute. Les autres
inconvénients sont une réduction de la fiabilité, l’augmentation de l’encombrement et le
besoin accru de maintenance.
Pour ces différentes raisons, un couplage direct du moteur électrique à sa charge est
traditionnellement préféré, impliquant l’égalité de vitesse entre le moteur et sa charge ou
entre la machine et l’organe entraînant dans le cas d’un fonctionnement en génératrice.
Cependant, une vitesse de rotation élevée ne suffit pas à placer une machine donnée
dans le domaine de la haute vitesse tel qu’il est défini dans la littérature. En effet, la vi-
tesse de rotation de la machine électrique doit être considérée en regard de sa puissance
10
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nominale. Dans [9], une relation donnée par (1.2), exprime la puissance limite Plim,
donnée en kilowatt, à partir de laquelle une machine présentant une vitesse nominale





L’étude de cette relation montre que la puissance nominale d’une machine se situant
sur cette frontière décroît plus rapidement que sa vitesse n’augmente. En conséquence,
pour la gamme de vitesse de rotation considérée dans la suite de ce document, une
centaine de milliers de tours par minute, la limite de la haute vitesse se situe aux
alentours d’une puissance nominale de 1.5 kW.
1.2.2 Machines électriques haute vitesse
Les machines électriques peuvent être classifiés en trois familles principales : les
machines à courant continu, les machines synchrones et les machines asynchrones, ces
familles se divisant elles-mêmes en sous-familles. On peut ainsi trouver des machines
asynchrones à rotor bobiné ou à cage d’écureuil alors que les machines synchrones
peuvent être à aimants permanents, réluctantes ou présenter un enroulement d’excita-
tion au rotor.
La sélection du type de machine électrique utilisé dans le contexte de la haute vitesse
est directement liée aux contraintes imposées par ce type d’entraînement. Ainsi, des so-
lutions basées sur des collecteurs mécaniques, telles que machines à courant continu ou
synchrones à excitation séparée, peuvent être éliminées rapidement de la liste des candi-
dats potentiels en raison du contact nécessaire avec le rotor tournant à une vitesse élevée.
Ainsi, seules les machines asynchrones à cage ou synchrones à aimants permanents
peuvent être envisagées pour des applications haute vitesse. Néanmoins, la densité de
flux d’une machine synchrone ne dépend pas de sa taille alors que celle associée à une
machine asynchrone décroît avec la taille de celle-ci [10]. Par conséquent, en compa-
raison des machines asynchrones, les machines synchrones présentent une plus grande
densité de puissance, et donc un encombrement plus faible, pour des machines de petites
tailles. De plus, les machines synchrones à aimants permanents présentent l’avantage
de ne pas comporter d’enroulements rotoriques, permettant d’éliminer les pertes cuivre
associées. Malgré le fait que cet avantage soit partiellement compensé par la présence
de pertes magnétiques dans les aimants, les machines synchrones à aimants, abrégés
PMSM de l’anglais Permanent Magnet Synchronous Machine, s’imposent progressive-
ment comme un standard dans le contexte de la haute vitesse, comme l’illustrent les
différents exemples que sont [11], [12] et [13].
11
Mise en contexte et définitions
Un schéma idéalisé d’une machine synchrone à aimants permanents est donné à la
figure 1.9. Afin de ne pas augmenter la fréquence fondamentale des grandeurs stato-
riques, le nombre de paires de pôles est généralement limité à p = 1 dans le cas d’
entraînements haute vitesse. De plus, pour des raisons de stabilité mécanique, les rotors
des machines synchrones haute vitesse présentent traditionnellement des rotors lisses,
tels que représentés sur la figure 1.9. Les machines synchrones haute vitesse sont par
conséquent dans la majorité des cas des machines isotropes. Afin d’alléger le propos,












axe de la phase 1
axe de la phase 2 axe de la phase 3
Figure 1.9 – Machine synchrone à aimants permanents et rotor lisse idéalisée
Conformément aux loi d’Ohm et de Lenz-Faraday, la tension aux bornes de l’enrou-
lement correspondant à la première phase est donnée par (1.3).




Le flux Ψst1 peut être exprimé comme la somme d’un flux Ψs1, créé par la circulation
du courant Ist1 dans l’enroulement, et d’un flux Ψr1 vu par l’enroulement et créé par
les aimants situés au rotor.
Ψst1(t) = Ψs1(t) + Ψr1(t)
= L(t)Ist1(t) + Ψr1(t) (1.4)
12
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Dans le cas de machines isotropes, la valeur L(t) de l’inductance propre de l’enrou-
lement est constante et dénommée Lst. De plus, selon la figure 1.9, le flux d’excitation
créé par les aimants et vu par le premier enroulement peut être exprimé par l’équation
(1.5), ceci pour une distribution sinusoïdale de flux.
Ψr1(t) = Ψe cos(θ)
= Ψe cos(ωt) (1.5)
Une telle distribution de flux n’est pas un impératif des entraînements haute vi-
tesse. En effet, des machines présentant des distributions de flux autres que sinusoïdale
peuvent également être rencontrées [14]. Néanmoins, l’ensemble des développements
présentés dans ce document font l’hypothèse d’une distribution sinusoïdale. La justifi-
cation de cette hypothèse est présentée dans l’annexe B.
Ainsi, en insérant (1.5) dans (1.3) et en y remplaçant L(t) par Lst, on obtient l’ex-
pression de la tension aux bornes du premier enroulement, appelée tension statorique.















L’expression de la tension statorique donnée par (1.6) peut être décomposée en deux
parties. La première partie, formée des deux premiers termes du membre de droite, est
liée à la circulation d’un courant dans l’enroulement considéré et est appelée tension
d’induit. Par opposition, le dernier terme du membre de droite de cette équation est lié
à l’évolution temporelle du flux vu par l’enroulement et créé par l’excitation au rotor.
Pour cette raison, le dernier terme est appelé terme de tension induite et est défini par :
Up1(t) = −ωΨesin(ωt) (1.7)
En appliquant un raisonnement similaire aux deux autres enroulements, les trois
tensions statoriques peuvent être exprimées par (1.8).
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Ust2(t) = RstIst2(t) + Lst
d
dt
Ist2(t)− ωΨesin (ωt− 120◦)
Ust3(t) = RstIst3(t) + Lst
d
dt
Ist3(t)− ωΨesin (ωt+ 120◦) (1.8)
Ainsi, le comportement électrique d’une machine isotrope peut être décrit par le
schéma équivalent de la figure 1.10, et ceci indépendamment de la connexion interne
des enroulements. Bien que les machines dont les phases sont connectées en étoile ou
en triangle soient parfois traitées séparément dans la littérature, il existe un schéma en











Figure 1.10 – Schéma électrique équivalent d’une machine synchrone isotrope
1.3 Stratégie de contrôle optimale des machines synchrones
Afin d’en simplifier le traitement, les systèmes triphasés sont généralement décrits à
l’aide de phaseurs spatiaux. Le phaseur spatial associé à une grandeur X est défini par










En appliquant cette définition aux courants et aux flux statoriques, le phaseur spatial
associé aux trois tensions statoriques est donné par (1.10).






Les parties réelle et imaginaire de cette grandeur complexe sont appelées respecti-
vement composante α et composante β, conformément à (1.11).
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Figure 1.11 – Définition des axes des référentiels statorique et rotorique
Ust,α(t) = R (U
s
st(t))
Ust,β(t) = I (U
s
st(t)) (1.11)
Ce formalisme découle de la représentation du phaseur spatial U sst dans le plan com-
plexe dont les axes sont définis à la figure 1.11.
Comme mentionné précédemment, les phaseurs spatiaux définis selon (1.9) sont dé-
pendants du temps. Ceci s’explique par le fait que le système de coordonnées α − β
est lié au stator du moteur considéré. Pour cette raison, ce système de coordonnées est
appelé référentiel statorique. Les grandeurs exprimées dans ce référentiel se démarquent
par la lettre s en exposant, tel que dans les expressions (1.9) et (1.10).
Cette dépendance au temps peut être éliminée, en régime sinusoïdal établi, en expri-
mant les phaseurs spatiaux associés aux différentes grandeurs dans un référentiel lié non
plus au stator mais au rotor. Ce système de coordonnées, nommé d−q en accord avec la
figure 1.11, est décalé d’un angle θ = ωt par rapport au référentiel statorique. Ainsi, il
est possible de passer du référentiel statorique au référentiel rotorique, et inversement,
en appliquant les relations (1.12) et (1.13).
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Par conséquent, le phaseur spatial U sst peut être ré-exprimé selon (1.14).


































L’expression du phaseur spatial associé aux tensions statoriques et exprimé dans le
référentiel rotorique est donc donnée par :








Cette relation étant donnée dans le référentiel rotorique, les dérivées temporelles
sont nulles en régime sinusoïdal établi. Dans un tel cas, la puissance apparente aux
bornes du moteur est donnée par (1.16).














= 3/2 (Rst|Ist|2 + jωΨrst Irst) (1.16)
Le premier terme de cette équation correspond aux pertes cuivre Pcu dans les en-








Figure 1.12 – Représentation sur le schéma équivalent monophasé des différentes
puissances dans le cas d’une machine isotrope
En introduisant (1.17) et (1.18) dans (1.16), il est possible d’écrire la puissance active
interne du moteur Pint. Ψe, Ld et Lq correspondent respectivement au flux d’excitation
des aimants et aux inductances dans les axes d et q de la machine. Selon la définition
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du référentiel rotorique de la figure 1.11, le flux d’excitation des aimants est dirigé selon
l’axe d uniquement.
Ψrst = (Ld Ist,d + Ψe) + j (Lq Ist,q) (1.17)
Irst = Ist,d + j Ist,q (1.18)





= 3/2 ω((Ld − Lq) Ist,q Ist,d + Ψe Ist,q) (1.19)
La stratégie de commande optimale, définie dans [15], consiste à maximiser la valeur
absolue de la puissance active interne de la machine pour une amplitude de courant
statorique Ist donnée. Ainsi, pour une vitesse et une puissance fixes, les pertes cuivre
dans l’enroulement statorique sont réduites à leur minimum. Ce problème d’optimisation
peut être formulé, en utilisant le multiplicateur de Lagrange, par (1.20).
∇f(Ist,d, Ist,q, λ) = 0
f(Ist,d, Ist,q, λ) = (Ld − Lq) Ist,q Ist,d + ΨeIst,q + λ(I2st − I2st,d − I2st,q) (1.20)
La résolution du système d’équations (1.20) permet d’aboutir à l’expression (1.21)




Ψ2e − 8(Ld − Lq)2I2st
4(Ld − Lq) (1.21)
Pour des machines isotropes, les inductances dans les axes direct et transverse sont
identiques et peuvent être exprimée par Ld = Lq = Lst. Cette simplification permet,
par passage à la limite, de déterminer la composante directe du courant statorique à
imposer à la machine afin de maximiser le couple produit par un courant statorique d’une
amplitude donnée. La relation (1.22) résume ainsi la commande optimale de machines
synchrones isotropes, également appelée plus loin « critère d’optimalité du couple ».
Ioptst,d = 0 (1.22)
Une composante de courant statorique nulle selon l’axe d du référentiel rotorique
correspond à un courant statorique dont la fondamentale présente un déphasage nul
avec la tension induite en fonctionnement moteur. Dans le cas d’un fonctionnement en
générateur, (1.22) se traduit un courant en opposition de phase avec la tension induite,
tel que représenté à la figure 1.13.
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Fonctionnement en moteur Fonctionnement en génératrice
Figure 1.13 – Commande optimale des machines synchrones isotropes
1.4 Topologie de l’électronique de commande
La commande optimale d’une machine synchrone passe par conséquent par la maî-
trise du courant statorique, aussi bien en phase qu’en amplitude. Le développement
présenté à la section 1.2.2 montre, au travers de (1.7), que l’amplitude de la tension
induite est directement dépendante de la pulsation électrique ω, elle-même liée à la vi-
tesse de rotation Ω par la relation ω = pΩ. Par conséquent, dans le cas d’entraînement
synchrone à vitesse variable, le contrôle du courant statorique implique que l’amplitude
de la tension statorique doit être adaptée à la vitesse de rotation.
Ainsi, l’électronique de commande représentée à la figure 1.8 doit permettre l’ob-
tention d’une tension statorique variable non seulement en fréquence mais également en
amplitude. Cette modulation d’amplitude peut être réalisée de deux manières.
La stratégie de modulation la plus couramment utilisée pour les entraînements basse
vitesse est la modulation PWM. Comme le montre la figure 1.14 illustrant l’interfaçage
d’une machine haute vitesse avec le réseau, celle-ci se caractérise par la création d’impul-
sions d’amplitude fixe mais de durée variable en regard de la période fondamentale de la
grandeur modulée. La période de pulsation, décrivant le temps séparant deux impulsions
consécutives, doit être suffisamment inférieure à la période de l’onde fondamentale, ceci
afin de faciliter le filtrage par éléments passifs des harmoniques haute fréquence ainsi
créées. Par conséquent, la fréquence de pulsation et la fréquence fondamentale sont
traditionnellement distante d’un facteur vingt à cinquante. Dans le cas d’un entraîne-
ment haute vitesse présentant des fréquences fondamentales de quelques kilohertz, la
fréquence de pulsation doit ainsi être placée entre 50 kHz et 100 kHz, générant des pertes
par commutation pouvant s’avérer considérables. De plus, les composantes harmoniques
haute fréquence ainsi produites ne doivent pas atteindre les bornes de la machine, né-
cessitant par conséquent la présence d’un encombrant filtre passif.
La seconde stratégie de modulation possible est la modulation par amplitude d’im-
pulsions (PAM ). Celle-ci est réalisée à travers la création d’impulsions possédant une
amplitude variable mais une durée fixe par rapport à la période de l’onde fondamen-
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Figure 1.14 – Stratégies de modulation de grandeurs alternatives
tale. Dans le cas d’entraînements haute vitesse, cette approche possède l’avantage de
permettre la réduction de la fréquence de commutation de l’étage d’interface avec la
machine. Cette propriété de la modulation PAM permet ainsi de réduire le contenu
harmonique haute fréquence des grandeurs statoriques et d’éviter l’emploi de filtres
passifs. Néanmoins, la fonction de modulation ne pouvant plus être assurée par l’étage
d’interface avec la machine, celle-ci est reportée sur les étages amonts. Un convertisseur
continu-continu, présentant une fréquence de pulsation moindre, doit par conséquent
être inséré en amont de l’étage d’interface machine, tel qu’illustré à la figure 1.14.
Ainsi, afin de limiter les pertes par commutation et l’encombrement dû à l’utilisation
d’éléments passifs, une solution basée sur une modulation par amplitude d’impulsions est
traditionnellement adoptée dans le contexte de la haute vitesse. Cette solution s’impose
progressivement comme un standard puisque nombre de publications récentes décrivent
l’emploi d’une telle solution dans le cadre d’entraînements haute vitesse, [12,16,17].
La structure générale de l’électronique de commande permettant d’interfacer de ma-
nière adéquate une machine haute vitesse au travers d’une modulation par amplitude
d’impulsions est ainsi représentée à la figure 1.15. Elle est constituée d’un convertis-
seur continu-alternatif interfaçant la machine haute vitesse, d’un convertisseur continu-
continu intermédiaire assurant la modulation des grandeurs statoriques et d’un dernier
étage interfaçant l’entraînement haute vitesse avec son environnement, ici représenté
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comme une source d’énergie. Dans le cas des exemples discutés précédemment, cette
source d’énergie prend la forme du réseau alternatif triphasé dans le cas de la pompe à

























Figure 1.15 – Structure de l’électronique de commande étudiée
Il est important de souligner que les considérations sur la stratégie de modulation
permettant d’aboutir à cette structure de l’électronique de commande sont indépen-
dantes d’une alimentation en tension ou en courant de la machine électrique. En effet,
bien qu’une approche de type PWM soit généralement synonyme d’une alimentation
en tension, il existe des exemples de convertisseurs de courant mettant en oeuvre une
modulation par largeur d’impulsions [18]. Cependant, ces solutions sont rarement adop-
tées en raison de la difficulté de leur mise en oeuvre.
1.5 Conclusions et structure du document
Ce chapitre d’introduction a permis de situer la présente étude dans son contexte
et de définir des notions importantes, reprises dans l’ensemble du document, telles que
la commande optimale des machines synchrones isotropes, décrite par (1.22), ou leur
schéma électrique équivalent donné à la figure 1.10. De plus, des considérations sur les
pertes par commutations et les différentes stratégies de modulation, PAM et PWM,
ont conduit à l’établissement de la topologie générale de l’électronique de commande de
machines synchrones haute vitesse, donnée à la figure 1.15.
Cette topologie de l’électronique de commande est également reprise tout au long
du présent document et en constitue l’un des points centraux. La structure de ce dernier
est en effet principalement définie par l’étude des différents points-clés de la chaine de
conversion représentée à la figure 1.15, autant en termes de contrôle que de la structure
des convertisseurs d’électronique de puissance. Ce travail de thèse est ainsi divisé en six
parties distinctes, dont la première est constituée de ce chapitre introductif. Les cinq
autres sont décrites ci-dessous :
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Partie II : Structure de l’électronique de commande
Etage d’interface machine : En remontant depuis les bornes de la machine
électrique, cet étage de conversion est le premier rencontré. Il interface la machine
haute vitesse avec un bus continu dont la tension Uo variable permet la modulation
des grandeurs statoriques par amplitude d’impulsions. Une étude systématique et
détaillée des solutions couramment rencontrées dans le domaine des entraînements
fait l’objet du chapitre 2. Les conclusions de cette étude permettent d’arrêter le
choix d’une topologie pour cet étage de conversion continue-alternative.
Convertisseur continu-continu intermédiaire : L’étude du convertisseur
continu-continu intermédiaire est présentée au chapitre 3. Deux topologies per-
mettant d’interfacer le bus continu variable à un bus continu à tension Ue fixe
y sont formellement comparées en terme de réduction des éléments passifs. Il
est démontré dans ce chapitre qu’il est possible de réduire l’encombrement lié
aux éléments passifs, notamment les inductances, au travers de l’utilisation d’une
structure multi-niveaux originale.
Partie III : Contrôle sans capteurs de l’entraînement haute vitesse
Mesure indirecte de la position et de la vitesse : Dans le chapitre 4
sont présentées des stratégies permettant de déterminer la vitesse et la position
du rotor sans recours à des capteurs directs. La dépendance du choix de l’une ou
l’autre de ces stratégies au mode de fonctionnement considéré y est clairement
exposée.
Contrôle de l’entraînement : Le chapitre 5 détaille le contrôle de l’en-
traînement. S’appuyant sur les résultats du chapitre précédent et sur l’étude des
spécificités des entraînements haute vitesse, deux stratégies de réglage y sont pro-
posées. La première est exclusivement réservée à un fonctionnement moteur alors
que la seconde est adaptée aux deux modes de fonctionnement. Les conséquences
de l’utilisation de ces stratégies de réglage, notamment en termes de complexité
et de dynamique, y sont discutées en détails.
Partie IV : Validation expérimentale des résultats théoriques
Résultats expérimentaux : Le chapitre 6 présente les résultats expérimen-
taux obtenus et permettant la validation des différents résultats théoriques pré-
sentés dans les chapitres précédents. Ce chapitre s’appuie sur l’utilisation de nom-
breux prototypes entièrement réalisés au laboratoire d’électronique industrielle.
Les mesures qui y sont exposées ont été réalisées sur un entraînement présentant
une vitesse allant jusqu’à 100’000 tours/minute.
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Partie V : Conclusion générale
Conclusions et perspectives : Le corps de ce document se termine par une
conclusion générale résumant les contributions principales de ce travail de thèse .
De plus, les perspectives ouvertes par cette étude ainsi que la direction à donner
à une future continuation y sont décrites.
Partie VI : Annexes
Modèle numérique de la machine synchrone isotrope : L’annexe A dé-
crit les modèles numériques utilisés tout au long de ce document et ayant permis
l’obtention de différents résultats théoriques. De plus, les justifications de plusieurs
affirmations, basées sur des valeurs numériques, y sont également présentées.
Caractéristiques des machines utilisées : L’annexe B présente les carac-









Topologie et commande de l’étage d’interface machine
Ce chapitre décrit une analyse systématique menant au choix d’une topologie pour
la réalisation de l’étage d’interface machine de la figure 1.15. Ainsi, dans ce chapitre sont
passées en revue les deux topologies les plus couramment rencontrées dans le domaine
de la conversion continue-alternative : le convertisseur de courant et le convertisseur de
tension. La commande et les principales caractéristiques des ces deux topologies y sont
présentées, permettant ainsi un choix dûment motivé par l’adéquation de la solution
retenue avec le critère de commande optimale décrit à la section 1.3. L’étude présentée
dans ce chapitre s’appuie sur l’abondante littérature traitant des entraînements élec-
triques [19–22], et de la conversion continue-alternative en générale [23,24].
2.1 Le convertisseur de courant
La structure du convertisseur de courant triphasé est donnée à la figure 2.1. Les inter-
rupteurs formant ce convertisseur sont traditionnellement réalisés à l’aide de thyristors.
Néanmoins, ce type d’interrupteur n’est pas adapté à la plage de fréquence, quelques
kilohertz, considérée dans cette étude. Par conséquent, les interrupteurs du convertis-
seur faisant l’objet de cette section sont formés de la connexion série d’un transistor et














Figure 2.1 – Topologie d’un convertisseur de courant triphasé
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Cette structure présente deux cellules de commutation, comprenant chacune trois
interrupteurs. En fonctionnement idéalisé, chacune de ces cellules présente un unique
interrupteur à l’état passant. Ainsi, ce convertisseur permet d’imposer six valeurs dif-
férentes au phaseur spatial associé au courant statorique et exprimé dans le référentiel






























Figure 2.2 – Valeurs possibles de Isst en fonctionnement idéalisé
2.1.1 Angle de retard à l’amorçage
De par la structure des interrupteurs du convertisseur de courant, ceux-ci ne peuvent
être enclenchés que lorsque la tension à leurs bornes est positive. Dans le cas de l’en-
clenchement de l’interrupteur S1, formé de la mise en série du transistor T1 et de la
diode D1, la tension à ses bornes juste avant son enclenchement correspond à la tension
composée U31 définie à la figure 2.1. En effet, selon la figure 2.2, la configuration (f)
est active juste avant l’enclenchement de S1, imposant une tension nulle aux bornes des
interrupteurs S3 et S′2.
L’angle de retard à l’amorçage, noté αr, est défini comme l’angle séparant le mo-
ment où un interrupteur est effectivement enclenché et le moment à partir duquel il
peut l’être. La figure 2.3 illustre cela dans le cas de l’enclenchement de l’interrupteur
S1 où cet angle correspond à la différence entre le moment où la tension U31 devient
positive et l’enclenchement du courant dans la première phase.
Selon la figure 2.3, l’onde fondamentale du courant statorique dans la première
phase, représentée en traits tillés, est en retard de αr−30◦ sur la tension composée U31.
Celle-ci étant elle-même en avance de 150◦ par rapport à la tension Ust1, l’angle φ entre
cette tension et le courant Ist est donné par (2.1).
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Figure 2.3 – Fonctionnement idéalisé d’un convertisseur de courant triphasé
150◦ = αr − 30◦ + φ
φ = 180◦ − αr (2.1)
Ainsi, le fonctionnement idéalisé d’une machine synchrone isotrope interfacée à l’aide
d’un convertisseur de courant peut être représenté par le diagramme vectoriel de la figure






Figure 2.4 – Diagramme vectoriel d’une machine synchrone isotrope interfacée par un
convertisseur de courant
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2.1.2 Commutations et empiètement
En raison du comportement inductif des phases de la machine synchrone, illustré
à la figure 1.10, l’extinction instantanée du courant statorique lors des commutations,
telle que représentée à la figure 2.3, n’est pas possible. La commutation du courant
d’une phase à l’autre se fait par l’intermédiaire d’une transition durant laquelle trois
interrupteurs sont enclenchés. Cette situation est illustrée à la figure 2.5 dans le cas de



















Conguration (b) Conguration (c)Transition à 3 phases ON
Figure 2.5 – Mécanisme de commutation du convertisseur de courant
La durée des transitions à trois interrupteurs enclenchés est donnée par l’angle d’em-
piètement µ. Cet angle correspond au temps où deux interrupteurs appartenant à la












Figure 2.6 – Commutation du courant de la première à la seconde phase
Bien que contraire au fonctionnement idéalisé mentionné plus haut, ces transitions
à trois interrupteurs passants sont nécessaires à l’extinction du courant dans une phase.
Dans le cas de la commutation considérée, la conduction simultanée des interrupteurs S1
et S2 crée un court-circuit entre les deux phases correspondantes. La tension composée
U12 provoque ainsi la circulation d’un courant de court-circuit Icc dont l’évolution est
28
Le convertisseur de courant
définie par les impédances statoriques [25]. L’expression de ce courant de court-circuit







[sin(αr − φz)− sin(ωt− φz)] (2.2)
Ce courant de court-circuit se superposant aux courants dans les interrupteurs au
moment de l’enclenchement de S2, les courants statoriques Ist1 et Ist2 sont donnés
respectivement par (2.3) et (2.4) durant la période de transition.
Ist1(t) = Io − Icc(t) (2.3)
Ist2(t) = Icc(t) (2.4)
Comme l’illustre la figure 2.6, l’angle µ correspond à l’angle nécessaire au courant
Ist2 pour atteindre la valeur du courant Io. Ainsi, l’angle µ, également appelé angle







[sin(αr − φz)− sin(µ− φz)] (2.5)
La commutation du courant d’une phase à l’autre se termine lorsque la diode D1 se
bloque naturellement par l’annulation du courant la traversant. Ce mécanisme de com-
mutation peut être illustré par la figure 2.7. La commutation du courant d’une phase à
l’autre se faisant en longeant les axes du plan tension-courant, il s’agit ici d’une com-
mutation douce. Ce mécanisme de commutation, qui réduit les pertes correspondantes





T1- D1 T2- D2 
Figure 2.7 – Commutation du courant de la première à la seconde phase du
convertisseur de courant dans le plan tension-courant
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2.1.3 Facteur de puissance
En ne considérant que les composantes fondamentales et en négligeant le phénomène
d’empiètement, l’observation de la figure 2.4 permet d’exprimer selon (2.6) la puissance
active délivrée à la machine. Ainsi, un fonctionnement en générateur est caractérisé par
un angle de retard à l’amorçage compris entre 0◦ et 90◦ alors qu’un fonctionnement en
moteur se démarque par un angle αr compris entre 90◦ et 180◦.
P = 3/2 UstIst cos(φ)
= 3/2 UstIst cos(180
◦ − αr)
= −3/2 UstIst cos(αr) (2.6)
En ce qui concerne le fonctionnement moteur, bien que selon (2.6) la puissance
délivrée soit maximale pour un angle de retard à l’amorçage αr = 180◦, un tel cas
de figure est impossible. En effet, le phénomène d’empiètement décrit précédemment
impose une limite de fonctionnement décrite par (2.7).
αr + µ < 180
◦ (2.7)
Dans le cas où la somme des angles de retard à l’amorçage et d’empiètement est su-
périeure à la demi-période, la tension composée responsable de la création du courant de
court-circuit lors des périodes de transition change de signe avant l’extinction complète
du courant, conduisant au phénomène de raté de commutation. Ainsi, afin de garantir le
bon fonctionnement du convertisseur de courant, la valeur de αr est traditionnellement










Figure 2.8 – Diagramme vectoriel d’une génératrice synchrone isotrope interfacée par
un convertisseur de courant
30
Le convertisseur de courant
Comme illustré à la figure 2.4 pour un fonctionnement moteur, un angle αr inférieur
à 180◦ a pour conséquence un courant statorique en avance sur la tension statorique.
Celle-ci étant elle-même en avance sur la tension induite, l’utilisation d’un convertisseur
de courant ne permet pas la commande optimale de la machine définie à la section 1.3.
En ce qui concerne le fonctionnement de la machine en génératrice, le diagramme
vectoriel correspondant est donné à la figure 2.8. Dans ce mode de fonctionnement, la
commande optimale, ou critère d’optimalité du couple, se traduit par une onde fonda-
mentale du courant statorique Ist en opposition de phase avec la tension induite.
Ainsi, l’utilisation d’un convertisseur de courant n’est compatible avec le critère
d’optimalité du couple que s’il existe un angle de retard à l’amorçage αr conduisant à
un angle φ d’une valeur de 180°. La figure 2.9 montre l’évolution du cosinus de l’angle
φ en fonction de l’angle de retard à l’amorçage, ceci dans le cas du moteur B décrit
en annexe, à vitesse et courant nominaux. Seules les grandeurs fondamentales sont
considérées ici.












Figure 2.9 – Evolution du facteur de puissance avec l’angle de retard à l’amorçage ;
Machine B
On remarque que le cosinus de l’angle φ est minimal pour un angle αr nul, comme
le suggère (2.6). Néanmoins, cette valeur de l’angle de retard à l’amorçage ne conduit
pas à un courant statorique en opposition de phase avec la tension induite puisque
cos(φ)|αr=0 > −1. Par conséquent, et d’une manière similaire au fonctionnement mo-
teur, le critère d’optimalité du couple n’est pas compatible avec l’utilisation d’un conver-
tisseur de courant puisque ce résultat, illustré ici pour la machine B, peut être généralisé
à toutes machines synchrones isotropes. En effet, on peut tirer l’identité suivante de la
figure 2.8.
180◦ = φ+ δ + αr (2.8)
Ainsi, une valeur de 180° pour l’angle φ conduit à une valeur nulle pour la somme
des angles αr et δ.
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φ = 180◦ ⇔ αr + δ = 0 (2.9)
La valeur minimale de l’angle de retard à l’amorçage αr étant 0, cette identité ne
peut être vérifiée que si l’angle δ présente une valeur identique. Un angle δ nul signifie
une tension statorique en phase avec la tension induite, situation possible seulement sous
la condition Lst = 0. Cette condition n’étant jamais vérifiée, l’utilisation d’un convertis-
seur de courant ne permet pas le respect strict du critère d’optimalité du couple, pour
un fonctionnement moteur comme pour un fonctionnement en génératrice
Il est cependant intéressant de noter que dans ce dernier cas, le point de fonctionne-
ment du convertisseur de courant conduisant au meilleur facteur de puissance, αr = 0,
correspond en tous points à l’utilisation d’un redresseur à diodes. En effet, dans un tel
cas, les interrupteurs Sx s’amorcent sitôt positive la tension à leurs bornes.
Même si un tel convertisseur ne permet pas une commande optimale de la génératrice
synchrone considérée, son extrême simplicité peut compenser, dans certains cas, un
facteur de puissance non optimal. En effet, dans le cas de la machine B, l’utilisation
d’un tel redresseur conduit à une valeur de cos(φ) = −0.954, impliquant ainsi un courant
supérieur de 4.82% au strict nécessaire et par conséquent des pertes cuivre augmentées
de 9.8%. Cette valeur peut néanmoins s’avérer admissible pour certaines applications.
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Figure 2.10 – Diagramme vectoriel d’une génératrice synchrone isotrope interfacée par
un redresseur à diodes sous l’hypothèse Rst = 0
De plus, cette valeur peut être significativement réduite si la conception de la ma-
chine considérée n’est pas figée. En effet, sous l’hypothèse, raisonnable au vu des valeurs
numériques de la machine B, que la résistance statorique peut être négligée, l’observa-




















Ainsi, l’impact sur les pertes cuivre de l’utilisation d’un redresseur à diodes pour
interfacer une machine synchrone haute vitesse peut être réduit notamment en limitant
la valeur de l’inductance statorique. Dans le cas de la machine B, une réduction de
moitié de la valeur de l’inductance statorique conduirait ainsi à un cos(φ) non plus de
-0.954 mais de -0.989. Ajoutée à la facilité d’utilisation du redresseur à diodes triphasé,
une telle valeur rendrait cette solution tout à fait acceptable pour une grande majorité
des applications.
2.2 L’onduleur de tension
La seconde topologie présentée ici est celle du convertisseur de tension triphasé
présenté à la figure 2.11, plus communément rencontre dans la littérature sous la dé-
nomination d’onduleur de tension. Les interrupteurs sont ici formés de la connexion en
anti-parallèle d’un transistor et d’une diode, ceci afin d’assurer le blocage d’une tension













Figure 2.11 – Topologie d’un onduleur de tension triphasé
Il existe de nombreuses possibilités quant à la commande de ce convertisseur. Afin de
ne pas alourdir le propos, seules les deux stratégies de commande les plus communément
rencontrées dans le cas d’une modulation par amplitude d’impulsions sont décrites ici.
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2.2.1 Commande en 180°
La commande en 180° est ainsi nommée car chaque transistor de l’onduleur est en-
clenché durant la moitié de la période fondamentale. Ainsi, la présence de la source de
tension Uo en entrée interdisant la conduction simultanée de deux transistors au sein de
la même cellule de commutation, il existe six configurations possibles quant à la com-
mande des interrupteurs de l’onduleur de tension. Chacune de ces six configurations
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Figure 2.12 – Valeurs possibles de U sst pour une commande en 180° de l’onduleur de
tension
Pour chacune de ces configurations, le phaseur spatial U sst est parfaitement défini.
Un onduleur de tension commandé en 180° permet donc d’imposer en tout temps la
tension statorique de la machine. Ainsi, il est possible d’imposer, en amplitude et en
phase, une tension statorique telle que celle-ci crée un courant Ist satisfaisant le critère
de la commande optimale décrite au chapitre précédent. Dans un tel cas, le fonctionne-
ment d’une machine synchrone isotrope peut être illustré par les diagrammes vectoriels
de la figure 2.13.
Par conséquent, et contrairement au cas du convertisseur de courant décrit à la sec-
tion précédente, la réalisation de l’étage d’interface machine à l’aide d’un onduleur de
tension est compatible avec le critère d’optimalité du couple et permet ainsi de réduire
















Fonctionnement moteur Fonctionnement générateur
Figure 2.13 – Diagrammes vectoriels d’une machine synchrone isotrope interfacée par
un onduleur de tension
Cependant, cet avantage de l’onduleur de tension a un prix. Contrairement au cas
du convertisseur de courant, la moitié des commutations des interrupteurs de l’ondu-







Figure 2.14 – Répartition du courant entre les interrupteurs élémentaires en
fonctionnement moteur
Dans les cas illustrés par la figure 2.13, le courant Ist présente un déphasage arrière
vis-à-vis de la tension statorique Ust. Selon le développement présenté dans [23], les tran-
sistors s’amorcent ainsi sous une tension nulle. Néanmoins, le blocage des transistors
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provoque un mécanisme de commutation naturelle conduisant à l’amorçage spontané de
la diode opposée. La figure 2.15 illustre le mécanisme de commutation décrit ici, dans
le plan tension-courant, pour les interrupteurs correspondant à la première phase. On
observe que cette représentation est cohérente avec la répartition du courant dans les
interrupteurs élémentaires représentée à la figure 2.14 et que les pertes par commutation
liées à l’amorçage du transistor T1 sont effectivement minimum puisque l’amorçage de











Blocage de T1 Amorcage de T1
Figure 2.15 – Mécanisme de commutation de l’onduleur de tension commandé en 180°
représenté dans le plan tension-courant
2.2.2 Commande en 120°
La seconde stratégie de commande considérée ici est la commande en 120°, ainsi nom-
mée en raison du fait que chaque transistor de l’onduleur de tension de la figure 2.11
conduit pendant un tiers de la période fondamentale. La table 2.1 donne les différentes
configurations possibles quant à la commande de l’onduleur pour un tel mode d’alimen-
tation. L’observation de cette table montre que, pour chacune des configurations, seules
deux phases sont connectées. Cette propriété est à l’origine de l’autre dénomination
couramment utilisée pour la commande en 120° : l’alimentation à deux phases ON.







(a) 1 0 0 0 1 0
(b) 1 0 0 0 0 1
(c) 0 1 0 0 0 1
(d) 0 1 0 1 0 0
(e) 0 0 1 1 0 0
(f) 0 0 1 0 1 0
Table 2.1 – Etats possibles de la commande de l’onduleur de tension en 120°
La figure 2.16 montre la forme du courant et de la tension statoriques pour des
fonctionnements à basse et haute vitesses dans le cas d’un fonctionnement moteur.
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2 ms / 30 krpm
0.6 ms / 100 krpm
Encoche de commutation
Figure 2.16 – Tension et courant statoriques pour une alimentation à deux phases ON
- résultats de simulation
L’observation de cette dernière figure montre la présence d’encoches de commutation
dans la forme de la tension statorique. Ce phénomène peut être expliqué par le méca-
nisme de transition du courant statorique d’une phase à une autre. De manière similaire
au cas du convertisseur de courant décrit plus haut, la continuité du courant statorique
doit être assurée lors du passage d’une configuration à la suivante. Ainsi, l’extinction
du courant dans une phase ne peut se faire que par l’intermédiaire d’une transition lors
de laquelle les trois phases sont connectées au bus continu. Cette situation est illustrée


















Figure 2.17 – Mécanisme de commutation de l’onduleur de tension commandé en 120°
Lors de ces transitions à trois phases connectées, l’état des interrupteurs de l’on-
duleur est en tous points similaire à l’une des configurations d’une commande en 180°.
Ainsi, pour le cas illustré à la figure 2.17, la transition considérée correspond à la confi-
guration (c) de la figure 2.12. La valeur de la tension statorique est par conséquent
définie par la valeur de la tension Uo et les interrupteurs à l’état passant, provoquant
ce phénomène d’encoche de commutation.
En ce qui concerne la commutation des interrupteurs, l’obligation d’assurer la conti-
nuité du courant statorique conduit au mécanisme suivant dans le cas de l’exemple consi-
déré ici, l’extinction du courant dans la seconde phase. Le déclenchement du transistor
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T ′2 provoque immédiatement la mise en conduction de la diode D2. L’enclenchement du
transistor T ′3 étant simultané à l’extinction de T ′2, les trois phases sont momentanément
connectées au bus continu. Une fois le courant dans la seconde phase éteint, la diode
D2 se bloque naturellement et seules les phases une et trois sont enclenchées, conformé-
ment à la définition de la configuration (b) de la table 2.1. L’évolution temporelle des





















Figure 2.18 – Transition entre les configurations (a) et (b)
La mise en conduction de la diode D2 ne pouvant se faire qu’en longeant les axes du
plan tension-courant, l’extinction du courant dans le transistor T ′2 se fait en traversant
le premier cadran, rendant cette commutation dissipative. Néanmoins, on observe que
le transitor T ′3 s’enclenche sous une tension nulle. Ce phénomène de Zero Voltage Tran-
sition (ZVT) permet de limiter les pertes par commutation au niveau de l’onduleur de
tension.
En dehors des périodes de transition à trois phases enclenchées dont la durée est
désignée par l’angle µ par analogie avec le convertisseur de courant, la commande en
120° peut être vue comme la mise en série avec le bus continu de deux phases de la
machine, la troisième étant laissée flottante. Ainsi, le schéma équivalent de la figure
1.10 peut être modifié selon la figure 2.19 dans le cas où la configuration (a) de la table
2.1 est active.













Figure 2.19 – Schéma équivalent de la configuration (a)
tème d’équations suivant :

Ust1 + Ust2 + Ust3 = 0
Ust1 − Ust2 = Uo
Ust3 = Up3
(2.11)










Ust3 = Up3 (2.12)
On remarque que les tensions statoriques des phases connectées en série dépendent
non seulement de la tension d’entrée de l’onduleur Uo mais également de la tension
induite de la phase laissée flottante. De plus, la présence d’une source de tension en
entrée de l’onduleur rend impossible l’imposition de la valeur instantanée du courant
statorique. Par conséquent, contrairement au cas d’une commande en 180° ou de l’uti-
lisation d’un onduleur de courant, la commande en 120° ne permet pas d’imposer aux
grandeurs statoriques une valeur instantanée dépendant uniquement de la grandeur du
bus continu et de l’état de la commande.
Cependant, sous l’hypothèse que les périodes de transition à trois phases enclenchées
peuvent être négligées, la phase du courant statorique peut être considérée comme iden-
tique à celle des signaux de commande des transistors de la branche considérée, comme
l’illustre la figure 2.20 où l’onde fondamentale du courant statorique idéalisé est repré-
sentée en traits tillés.
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Figure 2.20 – Imposition de la phase du courant statorique par une commande en 120°
Sous cette hypothèse, le courant statorique dans une phase est positif lorsque le
transistor Tx est enclenché, négatif lorsque le transistor T ′x conduit et nul lorsque ces
deux transistors sont ouverts. En considérant que le courant statorique prend une va-
leur quasi-constante lorsque l’un des transistors conduit, le comportement de l’ondu-
leur de tension commandé en 120° peut être considéré comme très similaire à celui du
convertisseur de courant étudié à la section 2.1. Pour cette raison, l’onduleur de tension
commandé en 120° est également parfois rencontré dans la littérature sous l’appellation
de «pseudo-onduleur de courant» [26].
Une commande en 120° de l’onduleur de tension combine donc les avantages de
l’onduleur de tension et du convertisseur de courant en évitant leurs inconvénients res-
pectifs. Sous les hypothèses énoncées précédemment, cette solution permet de contrôler
la phase du courant statorique directement à l’aide des signaux de commande des tran-
sistors tout en étant compatible avec le critère d’optimalité du couple en fonctionnement
moteur. En effet, un délai de 30° entre le changement de polarité de la tension induite et
la fermeture du transistor approprié permet d’imposer un courant statorique en phase
avec la tension induite. Cette situation est représentée à la figure 2.20.
Néanmoins, une utilisation d’une commande en 120° d’un onduleur de tension implé-
mentant la commande optimale est impossible pour un fonctionnement en génératrice
sans une importante dégradation du bilan énergétique.
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Selon la convention de signe de la figure 2.11, le fonctionnement moteur de l’onduleur
de tension se traduit par une tension Uo et un courant Io positifs. Ainsi, une utilisation
de ce convertisseur pour un fonctionnement en générateur n’est possible qui si l’une
de ces grandeurs prend une valeur négative. En référence à la figure 2.20, une tension
Uo négative serait liée à un décalage d’une demi-période des signaux de commande des
transistors, tels qu’illustré sur la partie droite de la figure 2.21. Cependant, un tel signe
pour la tension Uo est impossible puisque celle-ci serait immédiatement court-circuitée





Uo > 0, Io < 0 Uo < 0, Io > 0
Ist > 0
















Figure 2.21 – Signaux de commande des interrupteurs pour un fonctionnement
potentiel en générateur à l’aide d’une commande en 120°
Une seconde possibilité est l’inversion du signe du courant Io. Dans ce cas, les si-
gnaux de commande des interrupteurs seraient similaires à ceux du fonctionnement
moteur décrit précédemment, comme le montre la partie gauche de la figure 2.21. Ce-
pendant, un tel fonctionnement ne peut pas être compatible avec le critère d’optimalité
du couple sans une modification de la structure des interrupteurs. En effet, un courant
Io négatif ne peut circuler que dans les diodes, rendant incontrôlable la phase du courant
statorique aux travers des instants de commutation des interrupteurs.
Ainsi, une commande en 120° de l’onduleur de tension dans le contexte de la géné-
ration passe par une modification de la structure des interrupteurs. L’ajout d’un second
couple transistor-diode connecté en anti-série du premier, tel qu’illustré à la figure 2.22b,
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Figure 2.22 – Modification de la structure des interrupteurs
conduit en effet à l’obtention d’interrupteurs quatre quadrants permettant le blocage
d’une tension Uo négative et la contrôlabilité, au moins partielle, des instants de com-
mutations des interrupteurs.
Une telle modification de la structure des interrupteurs pose le problème de l’extinc-
tion du courant statorique. En effet, le mécanisme d’extinction du courant statorique
décrit à la figure 2.17 implique la mise en conduction spontanée de la diode lors de l’ex-
tinction du transistor complémentaire. Dans le cas de l’utilisation d’interrupteurs quatre
quadrants tels que ceux de la figure 2.22b, la mise en conduction spontanée de l’inter-
rupteur complémentaire n’est pas possible. Cette mise en conduction doit être autorisée
par une commande adaptée de l’interrupteur complémentaire à celui dont l’extinction
est considérée, comme illustré à la figure 2.23. Une stratégie de commande d’interrup-
teurs quatre quadrants basée sur la mesure de la polarité du courant et applicable au





































Conguration à 2 phases ON Transition à 3 phases ON
Enclenchement du
 transistor pour 
permettre la voie 
de roue libre
Figure 2.23 – Extrapolation potentielle du mécanisme d’extinction du courant d’un
fonctionnement moteur à un fonctionnement en générateur
Néanmoins, même avec une commande appropriée des interrupteurs quatre qua-
drants, un mécanisme de commutation similaire à celui décrit aux figures 2.17 et 2.18
n’est pas possible. La figure 2.24 montre le schéma équivalent de la machine synchrone
lors de la transition d’un courant positif de la première à la seconde phase. Ce schéma
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Figure 2.24 – Schéma équivalent lors d’une
transition à trois phases ON
t
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T1H+ -  D1H+
T2L- -  D2L-
Augmentation du courant Ist1  







Figure 2.25 – Non-extinction du courant
lors de la transition à trois phases ON
De la figure 2.24 on peut tirer (2.13), relation décrivant le comportement dynamique
du courant dans la première phase lors de la transition à trois phases ON considérée.














(Uo − 3Up1) (2.13)
La figure 2.23 illustre le cas d’un fonctionnement générateur par l’intermédiaire d’une
tension Uo positive et d’un courant Io négatif. Ainsi, la transition d’un courant positif
de la première à la seconde phase a lieu à ωt = 150◦, alors que la tension induite Up1
est négative. Par conséquent, lors de la transition d’un courant positif de la première à
la seconde phase au travers de la mise en conduction des interrupteurs T1H+ et D1H+,
tel qu’illustré à la figure 2.23, le courant statorique Ist1 présente le même signe que sa
dérivée, provoquant une augmentation de sa valeur et empêchant par conséquent son




Ist1 > 0 (2.14)
En suivant un raisonnement similaire, il est possible de montrer que ce résultat peut
être étendu aux autres commutations ainsi qu’au cas d’un fonctionnement générateur
au travers d’un courant Io positif et d’une tension Uo négative. Par conséquent, le mé-
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canisme de commutation utilisé en fonctionnement moteur et illustré à la figure 2.17,
permettant l’extinction du courant dans une phase par la mise en conduction de l’in-
terrupteur complémentaire, ne peut être appliqué au fonctionnement en génératrice.
Une commande en 120° d’un onduleur de tension à interrupteurs quatre quadrants
est néanmoins possible à l’aide de l’utilisation de snubbers, comme présenté à la figure
2.26. Dans une telle configuration, l’extinction du courant dans un interrupteur ne serait
pas immédiatement suivie par la mise en conduction de l’interrupteur complémentaire.
L’énergie inductive stockée dans les enroulements de la machine serait alors dissipée
dans les circuits snubbers, détériorant ainsi fortement les performances énergétiques.
PMSM
Snubbers
Figure 2.26 – Utilisation de Snubbers pour une commande en 120°
Il est également intéressant de souligner que le fonctionnement générateur, dont
l’impossibilité pour une commande en 120° de l’onduleur de tension est démontrée ici,
ne doit pas être confondu avec un freinage à deux phases ON, tel que celui décrit
dans [20]. Le fonctionnement générateur considéré ici consiste à générer un flux de
puissance orienté vers l’onduleur de tension et permettant de conduire l’énergie cinétique









Schéma équivalent du PMSM
Figure 2.27 – Bilan énergétique du freinage à deux phases ON
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Dans le cas de l’approche présentée dans [20], l’auteur cherche seulement à diminuer
la vitesse d’une machine appelée à fonctionner en moteur, sans nécessairement récupérer
l’énergie cinétique correspondante. Il en résulte un onduleur de tension, commandé en
120° selon l’illustration de la figure 2.20, générant toujours un flux de puissance orienté
vers la machine qui présente un courant statorique en opposition de phase avec la tension
induite. Ainsi, durant la phase de décélération, de l’énergie est fournie au moteur. Cette
énergie, en plus de l’énergie cinétique, est dissipée dans les enroulements de la machine
et rend négatif le bilan énergétique de cette méthode de freinage. Bien qu’une telle
approche soit parfaitement envisageable pour l’entraînement de machines de puissance
réduite, telles que des moteurs de disques durs considérés dans [20], elle n’est en aucun
cas compatible avec le contexte de génération d’énergie électrique considéré dans ce
document.
2.2.3 Comparaison des performances énergétiques
Bien que la commande en 120° ne soit pas appropriée pour un fonctionnement en
génératrice, il peut être intéressant de comparer les performances énergétiques des com-
mandes en 120° et 180° en fonctionnement moteur. Cette comparaison peut être effectuée
au travers de l’étude de la figure 2.28 montrant les grandeurs statoriques de la machine
B décrite en annexe à son point de fonctionnement nominal, et ceci pour les deux com-
mandes de l’onduleur de tension décrites précédemment.


































Commande à 120° Commande à 180°
Ist = 17.15 A
Ist = 9.5 A
Extinction de Tx Extinction de Tx
Figure 2.28 – Grandeurs statoriques du moteur B fonctionnant à vitesse et puissance
nominale (6 kW, 180’000 t/min) pour des commandes en 120° et 180° de l’onduleur de
tension - résultats de simulation
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Dans un premier temps, l’observation de cette figure permet de déterminer la valeur
du courant Ist lors de l’ouverture du transistor. Cette valeur, reportée sur les abaques
données dans les caractéristiques d’un transistor IGBT témoin (Fairchild FSBB20CH60C),
permet de déterminer l’énergie dissipée à chaque extinction de transistors. Un total de
six extinctions ayant lieu par période, les pertes par commutations peuvent être expri-
mées par (2.15)
Pcomm = 6 f Eoff (2.15)
Dans un second temps, les pertes par conduction peuvent être approximées selon
(2.16), où < |Ist| > et UDS(I) représentent respectivement la valeur moyenne sur une
période de la valeur absolue du courant statorique et la tension aux bornes d’un tran-
sistor à l’état passant.
Pcond = 3 UDS(I) < |Ist| > (2.16)
La table 2.2 résume la comparaison des performances énergétiques de l’onduleur de
tension pour les deux commandes considérées. L’observation de cette table montre que
la commande en 120° présente des pertes par commutation supérieures. Ce résultat peut
être expliqué par le fait que l’extinction du transistor a lieu lorsque le courant statorique
est maximal, contrairement au cas d’une commande en 180°.
Commande en 120° Commande en 180°
Eoff 600 µJ 420 µJ
< |Ist| > 9.63 A 10.06 A
Pertes par commutation 10.8 W 7.56 W
Pertes par conduction 63.56 W 66.39 W
Pertes totales 74.35 W 73.95 W
Table 2.2 – Résumé des performances énergétiques des commandes en 120° et 180°
En revanche, en ce qui concerne les pertes par conduction, la commande en 120°
engendre des pertes inférieures. Ceci est notamment explicable en raison des périodes
de non-conduction diminuant significativement la moyenne sur une période de la va-
leur absolue du courant statorique. Ainsi, l’observation de la dernière ligne de la table
2.2 montre des performances énergétiques globales très similaires pour les deux com-




Ce résultat doit néanmoins être relativisé en raison de l’unicité du point de fonc-
tionnement considéré et de la simplicité des modèles de pertes utilisés ici. Si les abaques
données par le fabricant du transistor témoin permettent une évaluation précise des
pertes par commutation, il en va différemment pour les pertes en conduction. En effet,
la valeur de la tension UDS n’est donnée que pour une seule valeur de courant et est
donc considérée comme constante dans le modèle utilisé ici. De plus, la circulation du
courant statorique au travers d’un transistor ou d’une diode n’est pas différenciée.
2.3 Conclusion
Basé sur la comparaison entre les deux topologies les plus couramment rencontrées
dans le domaine des entraînements, ce chapitre a permis de récapituler les principales
caractéristiques du convertisseur de courant et de l’onduleur de tension. A partir de
l’étude systématique et détaillée présentée ici, il est possible de définir la solution la
plus appropriée en fonction du mode de fonctionnement de l’entraînement considéré.
Dans le cas d’un fonctionnement moteur, il est montré que l’utilisation d’un conver-
tisseur de courant n’est pas appropriée. Cette solution entraînerait un déphasage impor-
tant entre le courant statorique et la tension induite, nécessitant ainsi un courant d’une
amplitude supérieure pour une puissance donnée et augmentant d’autant les pertes oh-
miques dans l’ensemble de l’entraînement. Au contraire, l’utilisation d’un onduleur de
tension est parfaitement compatible avec la commande optimale décrite sous 1.3 et per-
met ainsi de réduire les pertes par conduction à leur minimum. De plus, le phénomène
d’amorçage des transistors sous une tension nulle, présent aussi bien dans le cas d’une
commande en 120° qu’en 180°, limite le prix à payer en terme de pertes par commu-
tation vis-à-vis du convertisseur de courant qui présente des pertes par commutation
minimales. Finalement, bien que les deux commandes présentées ici soient envisageables,
la commande à deux phases ON présente l’avantage de faciliter l’imposition de la phase
du courant statorique puisque celle-ci est directement déterminée par les instants de
commutation des transistors.
Cependant, il est démontré dans ce chapitre que cette solution n’est pas recom-
mandée dans le cas d’un fonctionnement de la machine en génératrice. En effet, une
commande en 120° d’un onduleur de tension présentant un flux de puissance orienté en
direction du bus continu n’est possible qu’à travers la modification de la structure des
interrupteurs et de l’utilisation d’éléments snubbers permettant de dissiper l’énergie in-
ductive stockée dans les enroulements. Cette démonstration formelle de l’inadéquation
de la commande en 120° avec un fonctionnement générateur est l’une des contributions
de ce travail de thèse.
L’utilisation d’un onduleur de tension pour interfacer une génératrice synchrone
haute vitesse reste néanmoins possible au travers d’une commande en 180°, compatible
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avec le critère d’optimalité du couple. Cependant, l’utilisation d’un convertisseur de
courant présentant un angle de retard à l’amorçage nul, autrement dit un redresseur
à diodes, peut s’avérer être une solution intéressante dans certains cas particuliers. En
effet, il est également montré dans ce chapitre que bien qu’il soit impossible de produire
un courant statorique en opposition de phase avec la tension induite, les impacts de
cet inconvénient sur le rendement peuvent être limités par l’utilisation de machines peu
inductives. En effet, dans le cas de la machine B, une réduction de moitié de l’inductance
statorique conduirait à des pertes ohmiques augmentées seulement de 2.2% par rapport
à une commande optimale. Ces pertes additionnelles doivent être mises en balance avec
la plus grande complexité, ainsi qu’avec la consommation des circuits supplémentaires,
générées par l’utilisation d’un onduleur de tension commandé en 180°.
48
3
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Le présent chapitre est consacré à l’étude des étages de conversion situés en amont
de l’étage d’interface machine, et plus particulièrement au convertisseur continu-continu
intermédiaire. Le rôle de ce dernier est de permettre la modulation d’amplitude des gran-
deurs statoriques au travers du contrôle des grandeurs d’états Uo et Is de bus continu
variable. Ce chapitre présente une analyse méthodique de deux structures de convertis-
seur continu-continu. Les aspects spécifiques de leur contrôle ainsi que des considérations
sur le rendement sont également présentés. Le point clé de l’étude présentée dans ce cha-
pitre est la démonstration de la réduction possible de l’encombrement liés aux éléments
passifs au travers de l’utilisation d’une topologie multi-niveaux innovante.
3.1 Structure des convertisseurs amonts
Le choix de la structure des convertisseurs amonts doit répondre à trois critères
principaux. Le premier de ces critères est la contrôlabilité des grandeurs du bus continu
à tension variable, Uo et Is, ceci afin de permettre la modulation par amplitude d’impul-
sions des grandeurs statoriques. De plus, le convertisseur continu-continu doit permettre
l’obtention d’une tension Uo de faible valeur pour le fonctionnement à basse vitesse. Dans
ce contexte, l’utilisation d’un convertisseur abaisseur pour la réalisation du convertisseur
continu-continu intermédiaire répond à ces deux critères. Cette solution est illustrée à
la figure 3.1
Le troisième critère est la valeur maximale de la tension continue Uo en entrée de
l’onduleur de tension. En effet, il est montré dans le chapitre 5 que la tension continue Uo
en entrée de l’onduleur peut être considérée, en négligeant la tension aux bornes de l’im-
pédance statorique, comme directement proportionnelle à la vitesse de la machine ainsi
qu’à son flux d’excitation. Ainsi, pour une machine donnée, les convertisseurs amonts
doivent pouvoir garantir l’obtention d’une tension Uo suffisante au fonctionnement à
pleine vitesse.
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Figure 3.1 – Utilisation d’un convertisseur abaisseur pour le contrôle du bus continu à
tension variable
Dans les cas où la machine doit être interfacée avec le réseau triphasé industriel,
l’utilisation d’un second onduleur de tension pour la réalisation de l’étage d’interface
























Figure 3.2 – Structure « universelle »d’un entraînement haute vitesse
Sous réserve de la réversibilité du convertisseur continu-continu intermédiaire, l’uti-
lisation d’un second onduleur de tension permet d’assurer aussi bien un fonctionnement
moteur que générateur. De plus, ce type de convertisseur permet de générer, à partir du
réseau triphasé industriel, une tension continue Ue supérieure ou égale à 540V. Ainsi,
dans le cas d’entraînements dont le fonctionnement à vitesse et puissance nominales ne
nécessite pas une tension supérieure à cette limite, la tension Ue sera fixée à 540V. Dans
le cas contraire, la tension Ue sera fixée à la valeur minimale nécessaire au bon fonction-
nement de l’entraînement considéré. Dans les deux cas, le convertisseur continu-continu
intermédiaire devra être dimensionné en conséquence.
Dans le cas particulier d’un entraînement haute vitesse appelé à fonctionner unique-
ment en moteur et ne nécessitant pas une tension Uo supérieure à 540V, la structure
de l’électronique de commande peut être simplifiée par l’utilisation d’un redresseur à
diodes, tel que l’illustre la figure 3.3.
Pour une machine devant être interfacée avec un bus continu, tel que représenté
à la figure 1.7, la présence ou non d’un second convertisseur continu-continu dépend
de la tension nécessaire au fonctionnement à pleine vitesse et de la tension du bus
continu en question. Dans ce cas comme dans le précédent, seul le convertisseur continu-
continu intermédiaire, assurant la modulation des grandeurs statoriques au travers du
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Figure 3.3 – Entraînement moteur irréversible ne nécessitant pas une tension continue
supérieur à 540V
contrôle du bus continu variable, a une influence sur le comportement de la machine.
Par conséquent, seul cet étage de conversion est étudié dans ce chapitre.
3.1.1 Forme du courant et conséquences
Les convertisseurs abaisseurs mettent en relation une inertie en tension en entrée
avec une inertie en courant en sortie. Bien que répondant à tous les critères décrits
plus haut, cette structure présente l’inconvénient d’ajouter à la composante continue
du courant une ondulation de forme triangulaire [23], comme le montre la figure 3.4.
Cette ondulation du courant en amont de la capacité d’entrée de l’onduleur constitue
une imperfection du système, dans le sens où ses conséquences détériorent les perfor-
























Figure 3.4 – Forme de courant en sortie du convertisseur intermédiaire
Premièrement, cette ondulation augmente les pertes liées à la circulation du courant
dans les différents semi-conducteurs. La relation (3.1), donnant la valeur efficace d’un
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Deuxièmement, la présence de cette ondulation crée une augmentation de l’encom-
brement lié au(x) condensateur(s) d’entrée de l’onduleur de tension. En effet, la com-
posante alternative du courant du bus continu variable est entièrement assumée par le
condensateur d’entrée de l’onduleur. Par conséquent, l’amplitude de l’ondulation de ce
courant détermine le choix d’une technologie pour le condensateur d’entrée de l’ondu-
leur, impliquant ainsi des conséquences non seulement sur le rendement, les pertes dans
ces éléments étant liées à la technologie employée [29], mais également sur l’encom-
brement. En effet, celui-ci est étroitement lié au courant alternatif admissible dans le
condensateur considéré, comme le montre la figure 3.5. Celle-ci illustre la relation entre
l’encombrement et le courant alternatif admissible dans un condensateur électrolytique
d’une tension nominale de 450V. Les données y figurant sont extraites de [30].










































































































































































Figure 3.5 – Evolution de l’encombrement d’un condensateur électrolytique avec le
courant alternatif admissible
Ainsi, l’augmentation des performances des convertisseurs continu-continu par l’in-
termédiaire de la maîtrise de cette ondulation est un sujet de recherche actif dans le
domaine de l’électronique de puissance depuis quelques années, comme en témoigne le
nombre important de publications relatives à ce sujet ; [31–33] et [29] en sont quelques
exemples.
Dans la majorité des cas, l’approche employée est l’utilisation de convertisseurs à
canaux multiples, également appelés convertisseurs entrelacés. L’utilisation de conver-
tisseurs multi-niveaux reste encore marginale dans le domaine des puissances moyennes,
de l’ordre de quelques kilowatts. La suite de ce chapitre est dédiée à l’étude formelle,
basée sur la représentation énergétique macroscopique, de ces deux modes de fonc-
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tionnement au travers de la comparaison de deux convertisseurs abaisseurs présentant
chacun deux cellules de commutation et s’appuyant sur l’un ou l’autre de ces modes de
fonctionnement. Cette étude est résumée dans [34].
3.2 Convertisseur abaisseur à canaux multiples entrelacés
La solution la plus couramment rencontrée dans le domaine de la conversion continue-
continue est la famille des convertisseurs à canaux multiples entrelacés. Ces convertis-
seurs sont caractérisés par des cellules de commutation placées en parallèle, tel qu’illustré
à la figure 3.6 dans le cas d’un convertisseur à deux cellules de commutation.
T1' T2'
T1 T2 Cellule de commutation
Figure 3.6 – Convertisseur abaisseur à deux voies de courant
3.2.1 Principe de fonctionnement et ondulation de courant
L’observation de la figure 3.6 montre que le courant Is en amont du condensateur Cs
est donné par la somme des courants circulant dans chaque voie. Ainsi, ce convertisseur
peut être analysé comme l’addition de deux sources de courant, formées chacune d’une
cellule de commutation Tx − T ′x et d’une inductance de sortie Lsx.
T1 - T1'
T2 - T2'
Figure 3.7 – Représentation énergétique macroscopique du convertisseur à deux canaux
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Cette analyse est confirmée par l’établissement de la Représentation Energétique
Macroscopique (REM) [35], donnée à la figure 3.7, du convertisseur considéré. Le par-
tage du courant Is entre les deux cellules de commutation y est clairement visible.
Ce partage du courant sert autant la réduction de l’ondulation décrite précédemment
que la diminution des pertes par conduction. En effet, pour un courant Is équitablement
partagé entre les deux voies de courant et dans le cas où l’ondulation des courants
partiels Is1 et Is2 est suffisamment faible pour être négligée, on montre aisément que
les pertes ohmiques, ici représentées par une résistance équivalente Requ, sont deux fois
moindres dans le cas du convertisseur de la figure 3.6 que pour un convertisseur à une
seule cellule de commutation.











En ce qui concerne la réduction de l’ondulation du courant Is, il est possible de
montrer qu’en décalant dans le temps les signaux de commande des transistors d’un
délai donné par ∆T = Tp/2, l’ondulation ∆I du courant Is est minimale. Cette situation
















Figure 3.8 – Illustration de la réduction de l’ondulation de courant dans le cas des
convertisseurs multi-canaux
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L’annulation de la dérivée par rapport à Uo/Ue de cette expression montre que celle-ci
admet une valeur maximale donnée par (3.6). Par conséquent, l’utilisation d’un conver-
tisseur à deux canaux permet la réduction de moitié de l’ondulation du courant de sortie
vis-à-vis d’un convertisseur présentant une seule cellule de commutation, ceci à tension












3.2.2 Contrôle du convertisseur multi-canaux
Dans le cas présent, la stratégie de contrôle du convertisseur à canaux multiples
doit permettre de contrôler la valeur moyenne IDC du courant de sortie Is, ceci afin de
pouvoir également maîtriser la valeur de la tension Uo au travers d’un réglage cascadé.
De plus, elle doit permettre le partage correct du courant Is entre les différentes cellules
de commutation. L’atteinte de ces deux objectifs distincts nécessite deux paramètres
de contrôle indépendants. L’observation de la figure 3.7 permet aisément d’identifier
ces deux paramètres comme étant les rapports cycliques ξ1 et ξ2. En effet, la valeur
moyenne de la tension aux bornes des inductances Lsx peut être exprimée par (3.7).
Ainsi, les rapports cycliques ξx permettent de contrôler l’évolution temporelle de la




< Isx >=< Usx > − Uo = ξxUe − Uo (3.7)
Une stratégie de contrôle peut être déduite du Schéma de Contrôle Inversé (SMI [35])
de la topologie considérée. Cette méthode, basée sur l’inversion de la représentation éner-
gétique macroscopique, permet d’aboutir à la structure de contrôle de la figure 3.9 dans
le cas du convertisseur étudié ici.
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T1 - T1'
T2 - T2'
Figure 3.9 – Schéma de contrôle inversé du convertisseur à deux canaux
En accord avec cette représentation, le contrôle du courant total Is et de sa réparti-
tion au sein des cellules de commutation peut se faire de manière entièrement découplée
à l’aide de deux boucles de réglage contrôlant chacune, en parallèle, la valeur moyenne
du courant dans l’une des deux inductances Lsx. Ainsi, dans un premier temps, la valeur





Une valeur de référence pour la tension en sortie de la cellule de commutation U refsx
est ensuite déterminée par un régulateur de courant RI . La réjection de la perturbation
qu’est la tension Uo est ici optionnelle.
U refsx = RI (Irefsx , Isx, Uo) (3.9)
Finalement, le rapport cyclique à appliquer est déduit de la relation ξx = U
ref
sx /Ue,
où la valeur de la tension Ue peut provenir d’une mesure ou d’une connaissance à priori,
comme indiqué par la flèche en traits tillés sur la figure 3.9.
3.3 Convertisseur abaisseur multi-niveaux
La section précédente montre qu’une réduction de l’ondulation du courant de sortie
est possible au travers de l’addition de courants. Ce résultat peut également être obtenu
par l’intermédiaire d’une addition de tensions. La figure 3.10 présente un convertisseur
abaisseur multi-niveaux fonctionnant sur ce principe. Cette topologie est introduite
dans [36] et son utilisation est également décrite dans [37] dans un contexte de stockage
56
Convertisseur abaisseur multi-niveaux






Figure 3.10 – Topologie d’un convertisseur abaisseur multi-niveaux à deux cellules de
commutation
La représentation énergétique macroscopique de ce convertisseur, donnée à la figure
3.11, montre une importante similarité avec celle du convertisseur à canaux multiples
























Figure 3.11 – REM du convertisseur multi-niveaux à deux cellules de commutation
En effet, là où le convertisseur à canaux multiples divise le courant Is entre les
voies de courant, le convertisseur multi-niveaux de la figure 3.10 répartit la tension Ue
entre les cellules de commutation. Ainsi, la tension Us est ici composée de la somme
des tensions partielles Us1 et Us2. On peut par conséquent parler ici d’entrelacement
série alors que les convertisseurs à canaux multiples fonctionnent sur le principe de
l’entrelacement parallèle.
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3.3.1 Division de la tension d’entrée et ondulation de courant
Contrairement au cas du convertisseur entrelacé parallèle où la répartition de l’état
divisé est déterminée par des considérations sur les pertes par conduction, la répartition
de la tension Ue répond ici à un critère sur l’ondulation du courant Is.
Il existe deux configurations possibles pour des valeurs de Us uniformément réparties.
Une division symétrique de la tension continue fixe permet l’obtention d’une redondance
pour le niveau Ue/2 alors qu’une division asymétrique, indiquée entre parenthèse à la







Us = Ue / 2
Us = Ue / 3
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Figure 3.12 – Valeurs possibles de la tension de sortie Us en fonction de la division de
la tension Ue
Un choix entre ces deux solutions peut être fait en comparant les expressions de
l’ondulation du courant de sortie dans les deux cas.
Division asymétrique de la tension continue fixe
La tension continue Uo correspond, en régime établi, à la moyenne de la tension
instantanée Us, obtenue par la commutation successive des deux états correspondant
aux valeurs instantanées les plus proches de Uo. Ainsi, dans le cas d’une division asy-
métrique de la tension Ue, une valeur de Uo correspondant à la moitié de la tension
Ue est obtenue par la commutation successive et durant des temps égaux des états 1 et
2, correspondant respectivement à des valeurs instantanées de Us = Ue/3 et Us = 2Ue/3.
L’observation de la figure 3.12 montre que l’absence de redondance engendrée par
la division asymétrique de la tension Ue crée une égalité entre la fréquence de pulsa-
tion des cellules de commutation et la fréquence de l’ondulation du courant, comme
l’illustre la partie droite de la figure 3.13. Ainsi, par analogie avec le fonctionnement
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d’un convertisseur abaisseur à une seule cellule de commutation [23], il est possible de
calculer l’ondulation du courant de sortie sur l’ensemble de la plage de fonctionnement.




































































Une analyse des dérivées de cette expression par rapport à Uo/Ue montre que celle-ci



































Figure 3.13 – Comparaison des formes d’onde pour des divisions symétrique et
asymétrique de la tension Ue
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Division symétrique de la tension continue fixe
Dans le cas d’une division symétrique de la tension continue fixe Ue, la redondance
permet, à travers une commande adaptée, d’introduire un doublement de la fréquence
de l’ondulation du courant Is. En effet, la valeur instantanée de Us correspondant à
Ue/2 peut être atteinte au travers de deux états différents, les états 2 et 3 définis selon
la figure 3.12. L’alternance de ceux-ci pour la réalisation de la tension intermédiaire
permet de réduire d’autant plus efficacement l’ondulation de courant. Ce mécanisme
est illustré par la partie gauche de la figure 3.13.
Une nouvelle fois, par analogie avec le fonctionnement d’un convertisseur à une seule
cellule de commutation, il est possible de déterminer l’expression de l’ondulation du cou-










































Cette expression possède deux maximaux, d’une valeur de ∆I symmax , pour des valeurs
de Uo correspondant à Ue/4 et 3Ue/4. La comparaison avec (3.11) montre ainsi que
l’ondulation maximale du courant de sortie est inférieure dans le cas d’une division
symétrique. Par conséquent, l’utilisation optimale de la topologie présentée à la figure
3.10 passe par une division symétrique de la tension Ue et une utilisation judicieuse de





Il est intéressant de noter que malgré un nombre inférieur de niveaux, une division
symétrique de la tension d’entrée permet une réduction supérieure de l’ondulation de
courant, et cela en raison de la redondance. De plus, pour un même nombre de cellule
de commutation, une fréquence de pulsation et une tension Ue de même valeur, l’on-
dulation du courant de sortie est quatre fois moindre dans le cas d’un convertisseur à
trois niveaux que dans le cas d’un convertisseur multi-canaux à deux voies de courant
présentant des inductances Lsx de même valeur (les inductances Ls1 et Ls2 de la to-
pologie à canaux multiples sont ici connectées en série pour former l’inductance Ls).
Cette meilleure réduction de l’ondulation de courant vis-à-vis du convertisseur entrelacé
parallèle permet de réduire l’encombrement lié aux inductances.
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En effet, le volume VL lié à cet élément passif peut être considéré comme étant
proportionnel à l’énergie maximale Emax qu’il est amené à contenir [38]. Cette propor-
tionnalité est déterminée par les caractéristiques magnétiques du matériau.
VL ∝ Emax = 1
2
L I2max (3.14)
Dans le cas du convertisseur multi-niveaux considéré ici, la valeur maximale Imnmax
du courant traversant les inductances est donnée par la somme de la valeur continue et
de la moitié de l’ondulation maximale du courant Is.




En ce qui concerne le convertisseur à multiples canaux, l’ondulation maximale des
courants partiels Is1 et Is2 est deux fois supérieure à l’ondulation maximale du courant
Is, comme le montrent les relations (3.5) et (3.6). Ainsi, la valeur maximale Imcmax du
courant dans l’une des inductances Lsx est donnée par la somme de la moitié de la




IDC + ∆Imax (3.16)
Comme mentionné précédemment, pour des conditions similaires en terme de tension
fixe Ue et de fréquence de pulsation fp, l’utilisation d’un convertisseur multi-niveaux
permet l’emploi d’inductances de valeur quatre fois inférieure, en comparaison de l’utili-
sation d’un convertisseur multi-canaux, pour garantir la même valeur maximale ∆Imax
pour l’ondulation du courant Is.
∆Imnmax = ∆I
mc
max ⇔ Lmc = 4 Lmn = 4 L (3.17)
Ainsi, il est possible à partir des relations (3.14), (3.15), (3.16) et (3.17) de calculer
les énergies Emcmax et Emnmax pour lesquelles dimensionner les inductances.
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La comparaison de ces deux expressions montre que l’énergie maximale Emax à sto-
cker est supérieure dans le cas d’un convertisseur entrelacé parallèle que dans le cas
d’un convertisseur entrelacé série, conduisant ainsi à un encombrement supérieur. Ce-
pendant, on remarque également que ce surplus d’énergie est dû à la seule ondulation
puisqu’une valeur nulle de ∆Imax conduit à l’égalité des expressions (3.18) et (3.19).
Il est néanmoins intéressant de noter que cette réduction de l’encombrement lié
aux inductances a pour contrepartie l’utilisation de deux condensateurs, au lieu d’un
seul, du côté du bus continu fixe, comme le montre la comparaison des figures 3.6 et
3.10. Le gain obtenu sur l’encombrement des inductances au travers de l’utilisation d’un
convertisseur multi-niveaux peut donc être compensé, dans certains cas, par la nécessité
de l’utilisation de ce second condensateur.
3.3.2 Pertes dans les semi-conducteurs
En ce qui concerne les pertes par conduction, le convertisseur à trois niveaux pos-
sède l’inconvénient que les deux cellules de commutation supportent l’entier du courant
Is. Néanmoins, cet inconvénient peut être partiellement, ou totalement, compensé par
l’utilisation de semi-conducteurs moins dissipatifs.
En effet, la division de la tension Ue entre les cellules de commutation réduit la
tension aux bornes des interrupteurs à l’état bloqué, permettant ainsi l’emploi d’inter-
rupteurs à moindre tension de blocage. La figure 3.14 présente la valeur des résistances
de passage de quelques transistors de type MOSFET. Ces données sont extraites du
catalogue du fabricant Infineon, connu pour ses transistors peu dissipatifs de type Cool-
MOS ®. L’observation de cette figure montre une augmentation de la résistance RDSon
plus rapide que l’augmentation de la tension de blocage, laissant ainsi présager d’une
possible amélioration du rendement. De plus, dans certains cas, la réduction de la ten-
sion de blocage nécessaire peut également conduire à un éventuel changement bénéfique


































































Figure 3.14 – Résistance Drain-Source en fonction de la tension de blocage [39]
3.3.3 Contrôle du convertisseur multi-niveaux
De manière similaire au convertisseur entrelacé parallèle, la stratégie de contrôle
du convertisseur multi-niveaux doit permettre non seulement le contrôle de la valeur
moyenne du courant Is mais également assurer la répartition correcte de la tension Ue
entre les cellules de commutation. Ainsi, la stratégie de contrôle à adopter doit per-
mettre de contrôler trois états du système : le courant circulant dans l’inductance Ls
et les tensions aux bornes des condensateurs C1 et C2, et ceci malgré la présence de
seulement deux paramètres de contrôle indépendants, ξ1 et ξ2.
La tension Ue étant fixée par l’étage de conversion précédent, les tensions aux bornes
des condensateurs C1 et C2 ne sont pas indépendantes. Ainsi, en plus du courant Is, le
second état à contrôler peut être choisi comme l’une ou l’autre de ces tensions ou comme
la différence de celles-ci, ramenant ainsi le nombre d’états indépendants à contrôler à un
nombre égal à celui des paramètres de contrôle. Un choix judicieux consiste à contrôler
la différence de tension ∆U définie par (3.20).
∆U = UC2 − UC1 (3.20)
Selon la figure 3.10, les valeurs moyennes des courants Ie1 et Ie2 peuvent être expri-
mées respectivement par (3.21 ) et (3.22).
< Ie1 > = ξ1 < Is > (3.21)
< Ie2 > = ξ2 < Is > (3.22)
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Ainsi, il est possible d’exprimer les courants moyens circulant dans les condensateurs
C1 et C2 par (3.23) et (3.24).
< IC1 > = Ie− < Ie1 >
= Ie − ξ1 < Is > (3.23)
< IC2 > = Ie− < Ie2 >
= Ie − ξ2 < Is > (3.24)
L’évolution temporelle de la différence de tension ∆U est ainsi donnée par (3.25),




< ∆U > = C
d
dt
(< UC2 > − < UC1 >)
=< IC2 > − < IC1 >
= (ξ1 − ξ2) < Is > (3.25)
En accord avec les figures 3.10 et 3.11, la tension Us peut être exprimée comme
la somme des tensions partielles Us1 et Us2. Ces tensions peuvent être respectivement
exprimées en fonction des rapports cycliques ξ1 et ξ2 selon (3.26) et (3.27).








Par conséquent, l’évolution temporelle de la valeur moyenne du courant Is peut être
exprimée par (3.28). On remarque que le comportement dynamique du courant dépend









L’observation des relations (3.28) et (3.25) montre ainsi que les dynamiques des deux
grandeurs à contrôler, < Is > et < ∆U >=< UC2 > − < UC1 >, dépendent des deux
variables de commande, définissant ainsi un système couplé.
Ce couplage entre les deux grandeurs à commander peut être éliminé par une stra-
tégie de contrôle appropriée, telle que celle illustrée à la figure 3.15. Celle-ci présente le





Figure 3.15 – SMI du convertisseur multi-niveaux à deux cellules de commutation
En ce qui concerne le réglage du courant Is, un régulateur de courant, situé dans le
coin inférieur droit, fournit la valeur de référence U refs pour la tension Us. Cette valeur
est ensuite uniformément répartie entre les cellules de commutation. En considérant la
tension continue fixe parfaitement divisée, UC1 = UC2 = Ue/2, les rapports cycliques
ξi1 et ξi2 peuvent être exprimés par (3.31) et (3.32) respectivement.
U refs1 = U
ref
s /2 (3.29)
















= ξi1 = ξi (3.32)
Concernant le contrôle de la division de la tension Ue, sa valeur est d’abord divisée
par deux afin de définir les valeurs de référence U refC1 et U
ref
C2 pour les tensions aux
bornes des condensateurs C1 et C2.
U refC1 = U
ref
C2 = Ue/2 (3.33)
Ces valeurs de références sont ensuite comparées aux grandeurs mesurées UC1 et UC2
afin de calculer les erreurs de réglage UC1 et UC2 , données respectivement par (3.34)
et (3.35).
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UC1 = U
ref
C1 − UC1 = Ue/2− UC1 (3.34)
UC2 = U
ref
C2 − UC2 = Ue/2− UC2
= Ue/2− (Ue − UC1)
= UC1 − Ue/2
= −UC1 (3.35)
Les régulateurs de tension, situés en dessous des condensateurs C1 et C2 sur la figure
3.15, présentant des fonctions de transfert similaires, les valeurs de référence pour les
courants d’entrée satisfont Irefe1 = −Irefe2 = Irefe . Ainsi, les rapports cycliques ξu1 et ξu2















Les rapports cycliques ξ1 et ξ2 sont ensuite définis par la somme des rapports cy-
cliques issus des réglages de Is et ∆U , tels que décrits par (3.38) et (3.39), de manière
similaire à l’approche présentée dans [40].
ξ1 = ξi1 + ξu1 = ξi + ξu (3.38)
ξ2 = ξi2 + ξu2 = ξi − ξu (3.39)
En insérant ces expressions dans (3.28) et (3.25), on remarque que le couplage entre
les grandeurs à commander est effectivement annulé. En effet, les évolutions temporelles
du courant Is et de la différence de tension ∆U ne dépendent plus que de ξi et de ξu












< ∆U > = (ξ1 − ξ2) < Is >
= 2ξu < Is > (3.41)
Il est intéressant de noter ici que le contrôle de la division de la tension continue fixe
Ue n’est possible qu’en raison de la redondance de la tension intermédiaire Us = Ue/2.
En effet, la redondance créée par le choix d’une division symétrique engendre un degré
de liberté supplémentaire permettant le contrôle de la division de Ue en plus de celui
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du courant de sortie. Ainsi, dans le cas d’une division asymétrique ne présentant pas
de redondance, la division de la tension d’entrée devrait être assurée par un disposi-
tif externe, tel qu’un diviseur résistif placé en parallèle des condensateurs C1 et C2,
conduisant ainsi à une détérioration du rendement.
3.4 Limite de la comparaison
La comparaison des convertisseurs entrelacés série et parallèle à deux cellules de
commutation montre une ressemblance significative en ce qui concerne leur fonctionne-
ment. Il existe néanmoins une limite à cette similarité.
T1' T2' Tn'
T1 T2 Tn
Figure 3.16 – Convertisseur entrelacé parallèle à n cellules de commutation
Dans le cas des convertisseurs entrelacés parallèle, le nombre de cellules de commuta-
tion peut être augmenté sans modification du principe de fonctionnement, tel qu’illustré
à la figure 3.16. Dans le cas des convertisseurs entrelacés série, il existe une limite de
fonctionnement pour des topologies présentant plus de deux cellules de commutation.
En effet, comme l’illustre la figure 3.17 pour une topologie à quatre cellules, une boucle
de courant indépendante de l’état des transistors peut exister. Dans la cas présent et
pour une division symétrique de la tension d’entrée, cette boucle de courant existe pour
une tension de sortie Uo inférieure à la moitié de la tension Ue.
La présence d’une telle boucle de courant rend impossible le contrôle de la division
de la tension d’entrée. Ce problème peut être résolu en connectant en série des convertis-
seurs à deux cellules de commutation mais dont les sources d’entrée sont isolées, comme
le montre la partie gauche de la figure 3.17. Une telle nécessité rend les convertisseurs
entrelacés série présentant plus de deux cellules de commutation inadaptés dans le cas de
l’entraînement étudié ici, alors qu’une topologie à multiples canaux reste parfaitement
envisageable.
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Convertisseur à 5 niveaux
avec deux sources en entrée
Convertisseur à 5 niveaux
avec une source en entrée
Figure 3.17 – Limitation des convertisseurs entrelacés série
3.5 Conclusion
L’étude formelle de la topologie multi-niveaux, basée sur la représentation énergé-
tique macroscopique, a permis de mettre en évidence la grande similarité qui existe
entre son fonctionnement et celui de la solution plus communément rencontrée qu’est
le convertisseur entrelacé parallèle. L’étude de cette topologie a également permis de
démontrer la supériorité de la division symétrique de la tension Ue vis-à-vis d’une répar-
tition asymétrique. En effet, malgré un nombre inférieur de valeurs instantanées pour la
tension Us, cette solution conduit à une meilleure réduction de l’ondulation de courant.
De plus, cette solution permet de contrôler la répartition de la tension Ue sans circuits
résistifs supplémentaires. Ces deux propriétés de la division symétrique sont dues à la
redondance de l’état intermédiaire Us = Ue/2. Cette caractérisation de l’influence de
la division de la tension continue fixe Ue, aussi bien sur l’ondulation du courant que
sur des aspects liés au contrôle, ainsi que l’utilisation de la représentation énergétique
macroscopique (REM) et du schéma de contrôle inversé (SMI) pour décrire la topologie
multi-niveaux sont deux des contributions originales de ce travail de thèse.
Une autre contribution est la démonstration de l’éventuelle diminution du volume
des inductances que l’utilisation d’une commande appropriée du convertisseur multi-
niveaux considéré ici rend possible, ceci en comparaison de l’utilisation d’un conver-
tisseur entrelacé parallèle. Etablie à la section 3.3.1, cette propriété du convertisseur
entrelacé série laisse présager d’une intégration plus aisée du convertisseur continu-
continu intermédiaire dans l’ensemble de l’entraînement haute vitesse considéré ici.
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Cependant, l’utilisation d’un convertisseur multi-niveaux nécessite un second conden-
sateur du côté du bus continu fixe, pouvant conduire à une possible compensation du
gain sur l’encombrement lié aux inductances. Une seconde contre-partie est une com-
plexité légèrement supérieure au niveau du contrôle. En effet, le convertisseur entrelacé
série nécessite au moins un capteur de courant et un capteur de tension. Dans le cas
d’un convertisseur entrelacé parallèle, un seul capteur de courant peut être utilisé, la
répartition correcte du courant Is à travers les cellules pouvant être assurée par l’utili-
sation d’une électronique de commande numérique de haute précision, tel que démontré
dans [32].
Par conséquent, l’étude présentée dans ce chapitre ne permet pas, dans le contexte
de la haute vitesse, un choix définitif de l’une ou l’autre des topologies étudiées. En
effet, au regard de la grande complexité des conséquences des paramètres de concep-
tion (fréquence de pulsation, valeur des éléments passifs, choix des semi-conducteurs,
etc..) sur les performances (pertes par commutation ou par conduction, pertes ma-
gnétiques dans les inductances ou ohmiques dans les condensateurs, encombrement lié
aux éléments de refroidissement, etc..), seule une approche basée sur une optimisation
multi-critères, s’appuyant sur une modélisation fine des différents phénomènes évoqués
ici, peut permettre un tel choix. Une telle optimisation, présentée dans [38] dans le cas
d’un convertisseur élévateur, dépasse largement le cadre de ce travail de thèse dédié
à l’étude des entraînements haute vitesse. Néanmoins, un tel travail est nécessaire à
la conception d’un entraînement performant puisque, dans un tel cas, le convertisseur
continu-continu assurant la fonction de modulation présente le nombre le plus important
de degrés de liberté quant à sa conception et possède ainsi une influence considérable sur
les performances, notamment énergétiques, de l’entier de l’électronique de commande.
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Troisième partie





Mesure indirecte de la position et de la vitesse
Les chapitres précédents permettent de définir une structure appropriée de l’électro-
nique de commande, depuis les bornes de la machine haute vitesse jusqu’au bus continu
à tension fixe. La seconde partie de ce document est quant à elle dédiée à des aspects liés
au contrôle de la machine et commence avec le présent chapitre traitant de la mesure
indirecte des grandeurs mécaniques de l’entraînement que sont la position et la vitesse
du rotor.
4.1 Mesures directe et indirecte des grandeurs mécaniques
La commande optimale définie sous 1.3 nécessite l’imposition d’un courant statorique
présentant un décalage angulaire défini vis-à-vis de la tension induite. La connaissance
de la phase de cette tension, et ainsi la connaissance de la position θ du rotor, est par
conséquent un impératif. Pour la majorité des entraînements, cette information est dé-
livrée par des capteurs dits directs. Ces capteurs, pouvant être, entre autres, des sondes
de Hall ou des encodeurs optiques, se présentent sous la forme de composants physiques


















Figure 4.1 – Entraînements à mesure indirecte et directe des grandeurs mécaniques
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Par opposition, les capteurs indirects des grandeurs mécaniques sont basés sur la
seule utilisation de l’information contenue dans les grandeurs électriques, comme illustré
à la figure 4.1. Les entraînements utilisant de telles stratégies de mesures de la position
et de la vitesse ne nécessitent par conséquent aucun capteur mécanique et sont ainsi
parfois abusivement distingués par le terme de « sans capteurs ». Cette désignation doit
ainsi être comprise comme l’abréviation de « sans capteurs directs », la connaissance
des grandeurs mécaniques étant nécessaire à tout contrôle d’un entraînement.
Dans le contexte de la haute vitesse, l’ajout de capteurs directs possède un impact
sur la conception et les performances de l’entraînement. En effet, l’ajout de composants
supplémentaires augmente les coûts et diminue la fiabilité de l’ensemble de l’entraîne-
ment. De plus, l’utilisation de capteurs directs peut également entraîner un allongement
du rotor et poser des problèmes de stabilité mécanique [41]. Pour ces différentes raisons,
l’utilisation de capteurs directs de position et de vitesse n’est généralement pas souhai-
table pour la commande de machine haute vitesse. Ainsi, le développement de capteurs
indirects des grandeurs mécaniques est un sujet de recherche actif dans le domaine des
entraînements de hautes performances depuis plusieurs années maintenant [22].
Une catégorie très répandue de capteurs indirects est celle des capteurs basés sur
l’anisotropie magnétique de la machine. Cette anisotropie peut être due à l’évolution
des circuits magnétiques avec la position dans le cas de machines à pôles saillants. Des
informations sur la position rotorique de la machine peuvent également être extraites
de l’état de saturation du circuit magnétique vue par chacune des phases [20]. L’état de
saturation est déterminé par l’étude de la réponse de la machine à l’injection de signaux
de forme définie. Ces stratégies possèdent l’avantage de fonctionner à vitesse nulle et
d’ainsi permettre la connaissance de la position de la machine à l’arrêt. Cependant, ces
solutions sont mal adaptées aux machines haute vitesse [42].
La suite de ce chapitre est dédiée à l’étude de l’adéquation d’autres stratégies com-
munément rencontrées avec les résultats présentés aux chapitres précédents. L’exploi-
tation des spécificités des commandes en 120° et 180° de l’onduleur de tension y est
décrite de manière détaillée.
4.2 Mesure indirecte pour une commande en 120°
L’étude de (1.7) montre que la tension induite contient une information sur la posi-
tion du rotor, ceci pour autant que la vitesse de rotation soit non nulle. Cette observation
est à la base de la majorité des stratégies de mesure de position sans capteurs directs.
Dans le cas d’une commande en 120° de l’onduleur de tension, il est montré au
chapitre 2, au travers de (2.12), que la tension statorique n’est pas imposée seulement
par l’étage d’interface machine mais possède également une composante liée directement
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aux tensions induites de la machine. Ainsi, l’information sur la position contenue dans
ces dernières est accessible relativement aisément au travers de l’étude des tensions
statoriques. La majorité des entraînements sans capteurs décrits dans la littérature et
utilisant une commande en 120° décrivent l’une des deux stratégies présentées ci-dessous
et mettant à profit cette spécificité d’une alimentation à deux phases ON.
4.2.1 Mesure de la position par intégration de la tension statorique
L’un des capteurs indirects de position les plus répandus est celui basé sur l’intégra-
tion de la tension statorique, [11, 12, 17]. Cette méthode s’appuie sur le raisonnement














Ist(t) dt+ LstIst(t) + Ψr(t) (4.1)
Lorsqu’il est possible de négliger la contribution du courant statorique, donnée par
les deux premiers termes de (4.1), le flux rotorique Ψr peut être considéré comme
suffisamment proche du flux statorique Ψst.
Ψr(t) ' Ψst(t)⇔
∣∣∣∣LstIst(t) +Rst ∫ Ist(t) dt∣∣∣∣ |Ψr(t)| (4.2)
Dans un tel cas, les valeurs instantanées des flux rotoriques dans les trois enrou-
lements peuvent par conséquent être approximativement déduites de la mesure et de




Figure 4.2 – Approximation des flux rotoriques par intégration des tensions statoriques
Une fois les valeurs de Ψr1,2,3 connues, les instants de commutation des transistors
de l’onduleur de tension, commandé selon la stratégie de contrôle optimale représentée
à la figure 2.20 pour une commande en 120°, peuvent être déterminés par la polarité des
flux rotoriques ainsi approximés. La figure 4.3 illustre cela. En effet, le flux rotorique Ψr
présentant un déphasage arrière de 90◦ vis-à-vis de la tension induite Up, les passages
par zéro du flux rotorique vu par une phase correspondent aux instants de commutation
des transistors de la branche de l’onduleur associée à la phase précédente.
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Figure 4.3 – Détermination des instants de







Figure 4.4 – Diagramme vectoriel
en fonctionnement moteur
Cependant, la validité de ce capteur de position est limitée aux moteurs peu induc-
tifs pour lesquels l’approximation (4.2) est valide. Dans le cas d’un courant statorique
en phase avec la tension induite, l’observation de la figure 4.4 montre que la tension
statorique présente une différence de phase δ avec la tension induite, ceci en raison du
terme inductif jωLstIst. Cette différence de phase se retrouvant entre les flux statorique
et rotorique, l’utilisation d’un tel capteur indirect conduit à une erreur structurelle sur







Ainsi, la simplicité de ce capteur indirect est compensée par la restriction de son
domaine de validité. Par souci de généralité, cette solution n’est pas retenue pour le
contrôle de l’entraînement considéré ici.
4.2.2 Mesure de la position par la polarité des tensions induites
Une seconde méthode de mesure indirecte de la position, également largement ré-
pandue, est basée sur la mesure de la polarité des tensions induites. Cette méthode
est décrite de manière détaillée dans [20]. Comme le montre la figure 2.20, dans le cas
d’une commande optimale, les passages par zéro des tensions induites ont lieu lorsque
le courant statorique est identiquement nul, ceci en raison de l’absence d’interrupteurs
à l’état passant dans la branche correspondante de l’onduleur. Ainsi, la tension aux
bornes de l’impédance statorique est également nulle, impliquant l’identité des tensions
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statoriques et induites durant ces périodes de non-conduction.
Ust(t) = Up(t) ⇔ RstIs + Lst d
dt
Ist = 0⇔ Ist ≡ 0 (4.4)
Pendant les phases de non-conduction, la polarité de la tension induite est donc di-
rectement disponible par mesure de la tension statorique. Ainsi, la commande optimale
du moteur définie au chapitre précédent se traduit par l’implémentation d’un délai de
30° entre la détection du changement de polarité de la tension induite et la commutation















Figure 4.5 – Détermination des instants de





























Figure 4.6 – Illustration de la stratégie
de masquage
Néanmoins, les périodes de non-conduction ne correspondent pas exactement à l’ab-
sence de transistors à l’état passant dans la branche associée de l’onduleur. En effet,
la continuité du courant statorique imposée par le comportement inductif des phases
conduit au mécanisme d’extinction du courant décrit par les figures 2.17 et 2.18. Durant
les transitions à trois phases ON, la tension statorique est déterminée par la tension du
bus continu et change ainsi de signe, tel qu’illustré à la figure 4.6. Bien que ce chan-
gement de polarité survienne alors qu’aucun transistor n’est enclenché dans la branche
associée de l’onduleur, celui-ci ne correspond pas au passage par zéro de la tension in-
duite et doit ainsi être ignoré.
Ce problème peut être résolu à l’aide d’une stratégie de masquage adaptée, telle
qu’illustrée à la figure 4.6. Le changement de polarité non désiré étant provoqué par la
commutation de l’onduleur de tension, il est possible de définir un signal d’autorisation,
77
Mesure indirecte de la position et de la vitesse
noté enable sur la figure 4.6, de la détection des changements de polarité des tensions
induites. Ce signal prend la valeur logique 0 au moment de l’extinction du transistor de
la branche dont le changement de polarité est attendu, et ceci pour un angle γ supérieur
à l’angle d’extinction µ. Une fois le courant statorique éteint, la polarité de la tension
statorique correspond à la polarité de la tension induite et le changement de polarité
de cette dernière peut être détecté sans plus de considérations.
En conséquence, lorsque l’angle d’extinction du courant µ est inférieur à 30°, ce
capteur indirect de position permet, en opposition à la stratégie basée sur l’intégration
des tensions statoriques, une mesure sans erreur structurelle de la position.
∆θ = 0⇔ µ < 30◦ (4.5)
Ainsi, afin de s’assurer du bon fonctionnement du capteur indirect de position, il est
nécessaire de connaître la valeur de l’angle d’extinction µ. Cette connaissance permet de
déterminer la plage de fonctionnement possible de ce capteur indirect pour un moteur
donné ou de dimensionner un moteur de manière à ce que son point de fonctionnement
nominal soit compris dans la zone de fonctionnement du capteur indirect, rendant aisé
le calcul de l’angle γ à implémenter.
La dépendance de l’angle d’extinction µ aux paramètres du moteur ainsi qu’à son
point de fonctionnement peut être caractérisée. Une méthode appropriée est présentée
dans l’annexe A. Basée sur un modèle numérique de la machine introduit dans [21], elle
permet l’obtention de la forme du courant pour une commande en 120°.






























Figure 4.7 – Modélisation numérique du moteur synchrone à aimants permanents
La figure 4.8 montre l’évolution de l’angle d’extinction µ avec le point de fonction-
nement dans le cas de la machine B. On observe que la dépendance de cet angle à
la vitesse est très faible. En revanche, la valeur du courant continu IDC en entrée de
l’onduleur possède une grande influence sur la valeur de l’angle d’extinction.
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Figure 4.8 – Variation de l’angle µ avec le point de fonctionnement
L’observation de la figure précédente montre que l’obtention d’une erreur nulle pour
la mesure indirecte de la position est possible sur une large plage de fonctionnement au
travers de la méthode discutée ici. Celle-ci présente ainsi un caractère plus universel en
comparaison de la stratégie basée sur l’intégr tion de la tension induite. Son utilisation
a par conséquent été privilégiée dans ce document. La suite de cette section présente les
détails de sa réalisation ainsi que son extrapolation à la mesure indirecte de la vitesse
de rotation.
4.2.3 Détection des passages par zéro des tensions induites
Afin de détecter les changements de polarité des tensions induites, la mesure des
tensions statoriques est nécessaire. Néanmoins, le point neutre de la majorité des mo-
teurs synchrones n’est pas accessible depuis l’extérieur, rendant impossible une mesure




















Réseau résistif en parallèle Division de la tension d'entrée
Figure 4.9 – Reconstruction du point neutre et division de la tension Uo
La première de ces solutions est la connexion d’un réseau de résistances de grande
valeur, connectées en étoile, tel qu’illustré par la partie gauche de la figure 4.9. Ces
résistances étant connectées en parallèle des phases du moteur, les tensions à leurs
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bornes sont par définition identiques aux tensions statoriques. Cette solution présente
néanmoins l’inconvénient de créer une voie de courant dans une phase du moteur lors-
qu’aucun interrupteur de la branche associée de l’onduleur n’est passant, rendant ainsi
impossible la stricte vérification de (4.4).
Une seconde solution possible est la division par deux de la tension Uo en entrée de
l’onduleur, comme l’illustre la partie droite de la figure 4.9. Bien que les tensions entre les
points L1,2,3 et VM ne soient pas strictement identiques aux tensions statoriques, leurs
changements de polarité surviennent simultanément. En effet, dans le cas d’un moteur
ne présentant pas d’asymétrie dans sa construction, la somme des tensions induites
est nulle. Ainsi, le changement de polarité de la tension induite Up1 se traduit par des
valeurs opposées pour les tensions Up2 et Up3.
0 = Up1 + Up2 + Up3
0 = Up1
}
⇒ Up2 = −Up3 (4.6)
Par conséquent, une valeur nulle de la tension induite Up1 signifie également des
valeurs opposées pour les tensions statoriques Ust2 et Ust3, les phases deux et trois
étant parcourues par le même courant lorsque la première phase est laissée flottante,













Figure 4.10 – Schéma équivalent de la configuration (c)
Ust2 = RstIst + Lst
d
dt








+ Up3 = −Ust2 (4.8)
Le potentiel du point L1 par rapport à la référence du bus continu prend donc
effectivement la valeur de Uo/2 lorsque la tension induite Up1 s’annule, comme le montre
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l’étude de la figure 4.10 permettant l’obtention des relations suivantes.
Uo = Ust2 − Ust3 = 2 Ust2 ⇒ Ust2 = 1
2
Uo (4.9)
UL1 = Uo − Ust2 + Up1 = 1
2
Uo ⇔ Up1 = 0 (4.10)
Contrairement à la reconstruction des tensions statoriques à l’aide d’un réseau ré-
sistif, cette solution possède l’avantage d’empêcher la circulation d’un courant dans une
phase laissée flottante, garantissant ainsi la validité de (4.4). Les changements de polari-
tés des tensions induites peuvent donc être détectés en étudiant le signe de la différence








Figure 4.11 – Mise à l’échelle des tensions mesurées
A vitesse nominale, les tensions ULx atteignent plusieurs centaines de volts. Il est
donc nécessaire de ramener l’amplitude des signaux étudiés à un niveau compatible avec
la tension d’alimentation de l’électronique de contrôle, ceci afin d’éviter la destruction
de cette dernière. La précision de la détection des passages par zéro est ainsi limitée par
des problèmes de bruit. Par conséquent, et parce que seule la polarité des tensions est
utilisée ici, il est préférable d’effectuer une mise à l’échelle fortement non-linéaire. En
effet, comme le montre la figure 4.11, une telle stratégie permet de garder le rapport














Figure 4.12 – Circuit de détection des passages par zéro des tensions induites
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La figure 4.12 présente un circuit, décrit dans [43], permettant la détection précise
des passages par zéro des tensions induites. Cette solution possède l’avantage de maxi-
miser le rapport signal sur bruit aux alentours des changements de polarité. Pour une
tension Uin comprise dans la plage d’alimentation de l’électronique de contrôle, le fac-
teur de mise à l’échelle est unitaire. Lorsque la différence de potentiel entre les points
VM et L1,2,3 sort de cette plage, la tension Umes est limitée aux tensions d’alimentation
par la mise en conduction des diodes. Dans ce cas, la différence de tension est assumée
par la résistance Rc dont la valeur doit être élevée, plusieurs dizaines de kilo-Ohm, afin
de limiter le courant correspondant.
Néanmoins, à très faible vitesse, les tensions en jeu sont inférieures au niveau de
bruit et leur polarité ne peut être déterminée. Il existe donc une vitesse limite Ωc en
dessous de laquelle l’amplitude des tensions induites est insuffisante pour déterminer
leur polarité. Cette vitesse limite doit être aussi faible que possible afin de permettre le




∆V~ΩcPlage de vitesses dans laquelle le
capteur indirect de position est inopérant
polj
2
Figure 4.13 – Illustration du concept de vitesse critique
La valeur de la vitesse Ωc est liée à la valeur ∆V de l’hystérèse ajoutée au circuit
de détection dans le but d’éviter les phénomènes de rebond créés par le bruit, comme
l’illustre la figure 4.13. Par conséquent, la vitesse limite Ωc à partir de laquelle le capteur
indirect de position est opérant peut être définie comme la vitesse correspondant à une






Il est à noter ici que la valeur de l’hystérèse doit être supérieure au niveau du bruit,
comme le montre la figure 4.13. Cependant, une valeur de quelques centaines de milli-
volts pour ∆V conduit à une vitesse critique de l’ordre de 1% de la vitesse nominale de
la machine témoin B présentée en annexe, rendant ainsi quasi nulle l’influence du bruit
sur le fonctionnement du capteur indirect de position.
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La nécessité de la présence d’une hystérèse en raison du bruit a pour autre consé-
quence de créer une légère erreur dans la mesure de la position. En effet, le changement
de polarité de la tension induite n’est détecté qu’une fois que la tension Uin atteint la




2 p Ω ψe
)
(4.12)
A vitesse nominale et pour une hystérèse de l’ordre de quelques centaines de milli-
volts, cette erreur est de l’ordre du dixième de degré et est par conséquent tout à fait
négligeable.
4.2.4 Capteur indirect de vitesse
La détection des changements de polarité de la tension induite contient également
une information sur la vitesse de rotation du moteur. En effet, le temps séparant deux
changements de polarité consécutifs correspond à un sixième de la période fondamentale.
Ainsi, la vitesse de rotation du moteur est donnée de manière triviale par (4.13), où TZC

















Figure 4.14 – Principe de fonctionnement du capteur indirect de vitesse
La simplicité de ce capteur indirect de vitesse a pour contrepartie sa sensibilité aux
imperfections du moteur et aux erreurs de mesure [20]. En effet, cette relation n’ex-
prime rien d’autre que le calcul de la vitesse par différentiation de la position. De plus,
l’inversion de la valeur du temps TZC séparant deux passages par zéro consécutifs rend
cette approche d’autant plus imprécise pour les vitesses de rotation élevées.
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Afin de réduire la sensibilité de ce capteur indirect de vitesse, une approche basée sur
les moindres carrés est proposée. La vitesse Ω du moteur est considérée comme constante
et égale à Ωˆ lors des N dernières mesures de TZC , N étant le nombre de mesures pour
lesquelles cette hypothèse peut être considérée comme valide. Ainsi, chaque mesure peut
être exprimée par (4.14).
Ωˆ = Ω[i] + [i] i ∈ [1 : N ] (4.14)
La valeur optimale de Ωˆ est celle permettant de minimiser la somme du carré des










(Ωˆ2 − 2ΩˆΩ[i] + Ω[i]2)







La valeur optimale de Ωˆ correspondant à celle permettant d’annuler la dérivée de
la somme du carré des erreurs, cette valeur est donnée par la moyenne des N dernières





([i])2 = 2N Ωˆ− 2
N∑
i=1
(Ω[i]) = 0⇔ Ωˆ = Ω[i] (4.16)
Le nombre de mesures utilisées pour le calcul de la vitesse de rotation doit être
adapté à la dynamique de l’entraînement considéré. En effet, la bande passante du
capteur indirect ainsi défini est inversement proportionnelle à N . Cependant, afin de
diminuer la sensibilité de la mesure indirecte de vitesse aux imperfections du moteur, il
est préférable de choisir un multiple de six pour la valeur deN . En effet, sous l’hypothèse
que les erreurs de mesure engendrées par les imperfections du moteur et de la mesure
de la polarité des tensions induites sont constantes dans le temps, un tel choix permet,
pour une vitesse fixe, l’obtention d’une mesure dépourvue d’oscillations. Cette mesure
sera néanmoins biaisée de la moyenne des différentes erreurs liées aux imperfections du
moteur et du système de détection des passages par zéro.
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4.3 Mesure indirecte pour une commande en 180°
De manière similaire au cas du fonctionnement à l’aide d’une alimentation à deux
phases ON, la connaissance de la phase des tensions induites est nécessaire à l’imposition
d’un courant respectant le critère d’optimalité du couple pour un fonctionnement à l’aide
d’une commande en 180°. Contrairement à la commande en 120°, exploitée seulement en
fonctionnement moteur, la détection directe des changements de polarité des tensions
induites n’est pas possible avec une commande en 180°, compatible avec les deux modes
de fonctionnement. Par conséquent, une approche différente est nécessaire dans le cas
d’un fonctionnement en génératrice en ce qui concerne la mesure indirecte de la position.
En plus des stratégies basées sur l’anisotropie de la machine et des stratégies présen-
tées plus haut, l’information sur la position peut également être extraite par la mesure
des grandeurs statoriques et de l’utilisation d’un observateur mathématique de la ma-
chine. Une telle approche est décrite dans de nombreuses publications [44–47]. Selon
la classification présentée dans [48], la solution décrite dans la suite de cette section
s’inscrit dans la catégorie des capteurs indirects basé sur le modèle fondamental de la
machine.
4.3.1 Calcul du flux rotorique
Aux trois tensions statoriques, exprimées dans le domaine temporel par (1.8), on
peut associer un phaseur spatial U sst dans le référentiel fixe. Les composantes de ce
phaseur selon les axes α et β sont données respectivement par (4.17) et (4.18).












= RstIst,β(t) + Lst
d
dt
Ist,β(t) + ωψecos(θ) (4.18)
Par conséquent, sous réserve de la connaissance des paramètres Rst et Lst, des gran-
deurs proportionnelles au sinus et au cosinus de la position angulaire θ = ωt peuvent
être extraites de la mesures des tensions et des courants statoriques. Comme l’illustre le
diagramme structurel de la figure 4.15, ces grandeurs correspondent respectivement aux
composantes réelle et imaginaire du phaseur spatial U sp(t) associé aux tensions induites
dans le référentiel fixe.
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Observateur de la tension induite
Figure 4.15 – Diagramme structurel de la reconstruction du phaseur spatial U sp
Bien que cette approche soit mathématiquement correcte, sa réalisation peut s’avé-
rer problématique. En effet, l’observation de la figure 4.15 et des relations (4.17) et
(4.18) montre que l’implémentation de la dérivation temporelle des courants statoriques
est nécessaire, pouvant entraîner des problèmes de causalité et de sensibilité au bruit
de mesure.
Ce problème peut être résolu en ne se basant plus sur les tensions induites mais sur
les flux rotoriques. En effet, ceux-ci correspondant aux primitives des tensions induites,
la dérivation des courants statoriques n’est plus nécessaire.
Ψst,α,β(t) =
∫
Ust α,β(t) dt (4.19)
= Rst
∫





Ist,α,β(t) dt+ LstIst,α,β(t) + Ψr,α,β (4.21)
En identifiant (4.19) et (4.21), il est possible d’extraire les composantes du phaseur
spatial Ψsr associé au flux rotorique. De plus, l’insertion de (4.17) et (4.18) dans (4.20)
montre que ces composantes sont également directement liées à la position θ du rotor.
Elles peuvent ainsi être utilisées pour la mesure indirecte de celle-ci.
Ψr,α =
∫




(Ust,β(t)−RstIst,β(t)) dt− LstIst,β(t) (4.24)
= ψesin(θ) (4.25)
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La comparaison de la figure 4.16, résumant la reconstruction des composantes du
phaseur spatial associé au flux rotorique, avec la figure 4.15 illustre clairement le rem-
placement de l’opération de dérivation temporelle par une opération d’intégration ne






Observateur du ux rotorique
Figure 4.16 – Diagramme structurel de la reconstruction du phaseur spatial Ψsr
4.3.2 Dérive de l’intégration
Bien que l’utilisation des flux rotoriques en lieu et place des tensions induites per-
mette de contourner les problèmes liés à la dérivation temporelle des courants stato-
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Figure 4.17 – Limitation de la dérive de l’intégration
Comme le montre la figure 4.17, le module de la fonction de transfert associée à un
intégrateur pur est infini pour une pulsation nulle. Ainsi, la plus petite des composantes
continues mesurée sur l’un des courants statoriques conduirait immanquablement à la
dérive de l’intégration. Afin de résoudre ce problème, l’intégration peut être remplacée
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La valeur de la pulsation de coupure ωco détermine la vitesse Ωc à partir de laquelle
la précision du capteur indirect de position est suffisante pour l’utilisation de celui-ci.
En effet, le retard de la sortie sur l’entrée de Gfo(s) ne s’approche suffisamment de la
valeur idéale de 90◦ que pour une pulsation ω suffisamment supérieure à la pulsation de
coupure ωco. Un facteur vingt entre la pulsation de coupure et la pulsation correspondant
à la vitesse minimale Ωc conduit à une erreur, négligeable dans la plupart des cas, de





Il est intéressant de noter que, contrairement au cas du fonctionnement moteur dé-
crit précédemment, une vitesse de rotation inférieure à Ωc n’empêche aucunement le
fonctionnement de l’entraînement. En effet, dans le cas d’un fonctionnement en géné-
ratrice, le démarrage de la machine est conditionné par l’organe entraînant et non par
l’onduleur de tension. Une vitesse Ω inférieure à Ωc conduira à une erreur significative
sur la mesure de la position mais n’entravera pas le démarrage. Le choix de la valeur de
ωco est ainsi déterminé par la vitesse à partir de laquelle l’entraînement doit fonctionner
de manière optimale.
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Figure 4.18 – Reconstruction du flux rotorique - résultats de simulation
La figure 4.18 montre le résultat d’une simulation de cette méthode de reconstruction
des composantes Ψr,α et Ψr,β du phaseur associé au flux rotorique. La vitesse de rotation
de l’entraînement y est fixée à 150’000 t/min et la pulsation de coupure ωco de la méthode




Le capteur indirect de position décrit ici est résumé de manière schématique par la
figure 4.19. Dans un premier temps, les composantes des phaseurs spatiaux Isst et U
s
st
sont calculées à partir de la mesure des courants et des tensions statoriques. Pour ces
dernières, leurs valeurs peuvent être déduites de la mesure de la seule tension Uo et de
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Figure 4.19 – Capteur indirect de position pour une alimentation en 180°
Dans un second temps, les composantes selon les axes α et β du phaseur spatial
Ψsr sont respectivement calculées selon (4.22) et (4.24). L’intégration y est remplacée
par l’algorithme discret correspondant à la fonction de transfert Gfo(s) donnée par
(4.26). Une fois les composantes Ψr,α et Ψr,β connues, une approche par boucle à ver-
rouillage de phase, ou PLL, peut être utilisée afin de déterminer la position rotorique θ
et éventuellement la vitesse de rotation Ω.
4.4 Conclusion
Dans ce chapitre sont décrites et illustrées les principales stratégies de mesure indi-
recte des grandeurs mécaniques que sont la position et la vitesse du rotor. Il est établi
que pour un entraînement donné, la méthode à retenir dépend entièrement de la stra-
tégie de commande de l’onduleur de tension, en 120° ou en 180°.
Les propriétés de la commande en 120° permettent un accès relativement direct
à l’information sur la position contenue dans les tensions induites puisque les tensions
statoriques sont en partie définies par les tensions induites. Pour des moteurs faiblement
inductifs, le flux Ψs, lié à la circulation du courant dans les enroulements, peut être
négligé et le flux statorique considéré suffisamment proche du flux rotorique pour que
sa phase permette de déterminer la position du rotor. Si l’inductance équivalente des
enroulements est trop importante pour être négligée, une stratégie basée sur l’étude de
la polarité des tensions induites permet néanmoins de déterminer la position du rotor. Il
est à noter que, contrairement à la précédente, cette méthode ne conduit pas à une erreur
structurelle sur la position. Ces deux méthodes peuvent être extrapolées à la mesure
indirecte de la vitesse de rotation au travers de la mesure du temps séparant deux
changements successifs de polarité de flux ou de tensions. Cette méthode, pouvant être
assimilée à une différentiation de la position, est néanmoins sensible aux imperfections
du système.
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Pour un entraînement haute vitesse utilisant un onduleur de tension commandé en
180°, une stratégie similaire est impossible. En effet, l’utilisation d’une telle commande
de l’onduleur de tension impose en tout temps la tension statorique qui est ainsi dépour-
vue de toute information sur la position du rotor. Cette information peut être retrouvée
au travers de la mesure des grandeurs aux bornes, tensions et courants statoriques, et
d’un modèle mathématique de la machine considérée. Une telle approche s’avère ainsi
plus complexe au sens où elle demande un nombre plus élevé de mesures ainsi qu’une
puissance de calcul supérieure au niveau de l’électronique de contrôle. De plus, elle est
également sensible à la précision de la modélisation de la machine. Cette sensibilité
peut néanmoins être réduite grâce à l’utilisation de méthodes plus avancées, telles que
les filtres de Kalman [49].
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Contrôle des entraînements haute vitesse
Le chapitre précédent décrit la mesure indirecte de la position et de la vitesse, aussi
bien pour une alimentation à deux phases ON ne permettant que le fonctionnement
moteur que pour une commande en 180° permettant les deux modes de fonctionnement.
Le présent chapitre décrit deux stratégies de contrôle utilisant les méthodes de mesure
indirecte des grandeurs mécaniques précédemment décrites. Pour une commande en
120° impliquant un fonctionnement moteur, l’objectif est la maîtrise de la vitesse de
rotation. Dans ce contexte, une stratégie de démarrage en boucle fermée est également
décrite. Dans le cas d’un fonctionnement générateur à l’aide d’une commande en 180°,
l’objectif est le contrôle du courant statorique, en amplitude et en phase.
5.1 Contrôle en vitesse à l’aide d’une commande en 120°
5.1.1 Démarrage du moteur en boucle fermée
Dans le cas d’une commande en 120°, la valeur Istx du courant dans une phase peut
être approximée par une valeur constante positive lorsque le transistor correspondant
Tx est passant, une valeur constante négative lorsque le transistor T ′x est fermé et nulle
lorsqu’aucun des transistors de la branche associée de l’onduleur n’est enclenché. La
commande en 120° définie par la table 2.1 permet ainsi de générer un champ d’induction
Bs dont la phase θs ne peut prendre que six valeurs différentes. La table 5.1 donne les
valeurs de l’angle θs pour chacune des six configurations ainsi que les intervalles durant
lesquelles ces configurations sont actives.
Configuration (d) (e) (f) (a) (b) (c)
θ ∈ [30° ; 90°[ [90° ; 150°[ [150° ; 210°[ [210° ; 270°[ [270° ; 330°[ [330° ; 30°[
θs = 150° 210° 270° 330° 30° 90°
Table 5.1 – Phases possibles du champ tournant statorique Bs
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La figure 5.1 présente les différentes grandeurs considérées ici lorsque le moteur est
alimenté selon la configuration (c). La circulation d’un courant dans les phases deux et
trois crée respectivement les champs d’induction B2 et B3, champs dont la somme vec-
torielle correspond au champ Bs. L’observation de cette figure et de la table 5.1 montre
ainsi que la réalisation à l’aide d’une commande en 120° de la stratégie de contrôle
optimale correspond à un champ statorique Bs présentant, en moyenne, une avance de



















































Figure 5.2 – Flux statorique dans le
référentiel rotorique
Il est intéressant de noter que cette avance moyenne de 90° du champ Bs sur le
champ Br est une autre expression de la commande optimale définie au chapitre 1 dans
le cas d’un fonctionnement moteur. En effet, pour une machine isotrope, l’optimalité
du couple impose une composante selon l’axe direct nulle du courant statorique, comme
exprimé par (1.22).
L’insertion de Ist,d = 0 dans l’expression du flux (1.17) permet l’obtention de l’ex-
pression (5.1) donnant la valeur du phaseur spatial associé au flux statorique dans le
référentiel tournant dans le respect du critère d’optimalité du couple.
Ψrst = Ψe + j Lst Ist,q (5.1)
Dans ce contexte et en fonctionnement moteur, le courant statorique est en phase
avec la tension induite. Selon la convention adoptée dans l’ensemble de ce document,
cela se traduit par une valeur positive de la composante Ist,q. Ainsi, la contribution au
flux du courant statorique, j Lst Ist,q, présente une avance d’un quart de période sur la
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contribution des aimants, donnée par Ψe, de la même manière que le champ Bs est en
avance de 90° sur le champ Br.
De manière plus générale, un couple moteur correspond ainsi à un champ statorique
Bs en avance sur le champ rotorique Br. Ceci étant également vrai lors du démarrage,
la connaissance de la position du moteur à l’arrêt est un impératif pour un démarrage
contrôlé du moteur. Par conséquent, l’enclenchement au hasard d’une configuration peut
engendrer un couple négatif, entraînant le moteur en sens inverse et pouvant conduire à
une oscillation indésirable de la vitesse. De plus, si la différence de phase initiale entre
les champs Bs et Br est insuffisante, le couple ainsi créé sera trop faible pour que le
moteur atteigne la vitesse critique à laquelle le capteur indirect de position fonctionne
correctement, empêchant ainsi le démarrage du moteur. En effet, le couple développé
par l’interaction de deux champs d’induction est proportionnel au produit des ampli-
tudes des champs Bs et Br ainsi qu’au sinus de la différence des angles θs et θ.
M ∝


































































Figure 5.3 – Séquence de démarrage du moteur
Bien que des capteurs indirects de position permettant la connaissance de la position
d’un moteur à l’arrêt existent, l’augmentation de la complexité apportée par l’utilisation
d’une telle solution en regard de l’amélioration des performances n’est justifiable que
si une mesure basée sur la stratégie décrite sous 4.2 ne permet pas le démarrage [20].
Dans la majorité des cas, une orientation préalable du rotor selon une position angulaire
privilégiée et préalablement définie est une stratégie tout à fait acceptable.
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La figure 5.3 présente le fonctionnement d’une telle stratégie. Une configuration à
trois phases ON est enclenchée ; ici, les transistors T3, T ′1 et T ′2. Dans le cas où la posi-
tion initiale du rotor est en retard sur le champs Bs (1a), le rotor s’aligne sur le champ
statorique selon le sens de rotation positif, (2a). Dans le cas où la position initiale θ0
est en avance sur le champ Bs ainsi créé (1b), le rotor s’aligne sur la position θs dans
le sens inverse de la marche normale (2b). Une fois le moteur en position et le courant
statorique totalement éteint (3), la configuration à deux phases ON, ici la configuration
(d), conduisant à un champ statorique Bs en avance de 90° sur le précédent, est enclen-
chée (4) et provoque le démarrage du moteur.
L’utilisation d’une configuration à trois phases ON pour le positionnement préalable
du rotor permet l’obtention d’un couple maximal au démarrage puisque les champs Bs
et Br sont séparés de 90°. Cependant, dans le cas où le couple nominal devait s’avérer
insuffisant pour permettre au moteur d’atteindre la vitesse critique dans les premiers
instants de la rotation, il est envisageable d’effectuer le démarrage du moteur sous un
courant statorique supérieur au courant nominal ; ceci sous réserve que le temps de dé-
marrage soit suffisamment court pour ne pas entraîner de sur-échauffement.
D’une mise en oeuvre relativement aisée, cette stratégie de démarrage est cou-
ramment adoptée dans les cas d’entraînements dont le démarrage ne présente pas de
contraintes particulières, telles que la présence d’un couple externe, une charge présen-
tant une inertie élevée ou une contrainte sévère sur le temps de démarrage.
5.1.2 Modélisation dynamique et stratégie de contrôle
Un fois le moteur démarré, la valeur du couple moteur créé par la circulation du
courant statorique Ist peut être extraite du bilan de puissance (5.3), sous l’hypothèse









L’utilisation du capteur indirect de position pour une commande en 120° du mo-
teur verrouillant à zéro la valeur du déphasage entre la tension induite Up et l’onde
fondamentale du courant statorique Ist, la relation (5.3) peut être simplifiée selon (5.4).
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En divisant (5.3) et (5.4) par Ω, on remarque que le couple moteur M ne dépend
que de l’amplitude de l’onde fondamentale du courant Ist.
M = 3/2 ψep
1Iˆst (5.5)
En approximant le courant statorique selon (5.6), l’amplitude de l’onde fondamentale
est donnée par (5.7).
Ist1(ωt) ≈

Io ωt ∈ [210◦; 330◦[
0 ωt ∈ [330◦; 30◦[ ∪ [150◦; 210◦[














En insérant (5.7) dans (5.5), on obtient la relation entre le couple moteur M est le





Io = KMIo (5.8)
Le couple moteur peut donc être imposé par la valeur du courant Io en entrée de
l’onduleur, en référence à la figure 5.4, et ceci de manière similaire au contrôle d’un
moteur à courant continu. Cette similarité entre la machine à courant continu et le
moteur synchrone à aimants permanents commandé en 120° est à l’origine de l’autre
appellation couramment utilisée pour ce type d’entraînement : moteur à courant continu



















































































Figure 5.5 – Forme du courant Io
Néanmoins, le courant Io n’est pas parfaitement continu mais présente une ondu-
lation dont la fréquence est six fois plus importante que la fréquence fondamentale,
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tel qu’illustré par la figure 5.5. Le contrôle de la valeur moyenne de ce courant, seule
créatrice de couple, implique donc la mise en place d’un filtrage passe-bas permettant
d’atténuer ces ondulations sur l’ensemble de la plage de vitesse. De plus, le réglage de
ce courant ne peut se faire qu’au travers de la tension Uo, nécessitant ainsi la mesure et
le contrôle de cette tension.
Afin de s’affranchir des ces inconvénients, le courant IDC en amont du condensateur
peut être utilisé pour le contrôle indirect du couple moteur, et ceci en lieu et place du
courant Io. Cette affirmation s’appuie sur le raisonnement suivant.
Sous l’hypothèse que les chutes de tension causées par la circulation du courant
statorique peuvent être négligées, la tension Uo est directement liée à la vitesse de
rotation Ω, comme le montre la relation (5.9) calculée pour la configuration (c) et dans
le cas de tensions induites sinusoïdales.

















Ainsi, l’entraînement considéré peut être modélisé par l’équation différentielle (5.10),
dans laquelle le couple résistant est négligé et où est introduite la constante Jequ. Bien
qu’exprimée en [As2], cette constante peut être interprétée comme le moment d’inertie
de l’entraînement vu depuis le bus continu. On remarque donc que le contrôle indirect
du couple moteur par l’intermédiaire du courant continu IDC introduit une dynamique
supplémentaire en raison de la capacité C en entrée de l’onduleur. En effet, un courant
IDC positif produit non seulement un couple moteur au travers du courant Io mais
également l’augmentation de la tension Uo au travers du courant Ic.
























Contrôle du courant pour une commande en 180°
La figure 5.6 illustre les circuits de réglage nécessaires au contrôle de la vitesse de
































Figure 5.6 – Circuits de réglage en vitesse de l’entraînement synchrone sans capteurs
directs pour une commande en 120°
Dans un premier temps, des circuits permettant la détection des changements de
polarité des tensions induites (I), basés sur le principe de la figure 4.12, permettent
de déterminer la position rotorique et d’ainsi imposer la position angulaire du champ
tournant Bs de manière à respecter le critère de commande optimale. La valeur du
couple moteur est quant à elle indirectement contrôlée à l’aide des circuits de réglage
(II) du courant continu IDC en amont de l’onduleur. La valeur de référence pour ce
courant est déterminée par un régulateur de vitesse (III). La mesure de la vitesse de
rotation est assurée par un élément (IV) utilisant, selon le principe décrit sous 4.2.4,
l’information contenue dans la détection des passages par zéro des tensions induites.
5.2 Contrôle du courant pour une commande en 180°
Par opposition aux développements présentés à la section 5.1, dans le cas d’une
commande en 180°, le courant statorique ne peut être directement contrôlé par l’inter-
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médiaire de la valeur du courant IDC et des instants de commutation des transistors de
l’onduleur de tension. Cette section décrit une stratégie de réglage du courant statorique
adaptée à une telle commande de l’étage d’interface machine.
Le contrôle des composantes d’un phaseur spatial exprimé dans le référentiel tour-
nant et associé à une grandeur triphasée est traditionnellement réalisé à l’aide d’un
réglage de type vectoriel, réglage dont le schéma de principe général est donné à la
figure 5.7 [15, 51]. Cette stratégie de contrôle tire parti du fait qu’en régime sinusoïdal
établi, les grandeurs triphasées apparaissent constantes dans le référentiel tournant. Il
est ainsi possible d’éviter les phénomènes de trainée caractéristiques du contrôle de gran-
deurs alternatives qui se traduisent par la présence d’un déphasage entre les grandeurs
considérées et leurs valeurs de consigne. Ces phénomènes étant d’autant plus importants
que la fréquence de ces grandeurs est élevée, ce type de contrôle est particulièrement





























Figure 5.7 – Schéma de principe du réglage vectoriel de grandeurs triphasées
Dans le cas du réglage du courant statorique étudié ici, le système à régler représenté
à la figure 5.7 est constitué des enroulements de la machine. Les sorties Yx du système
à régler correspondent donc aux trois courants statoriques Istx. L’organe de commande,
agissant sur le système à régler au travers des entrées Ux, est quant à lui réalisé par
l’onduleur de tension commandé en 180° qui permet d’imposer les tensions statoriques.
5.2.1 Problématique des harmoniques de rang faible
Bien que très bien adaptée au réglage de grandeurs alternatives, la stratégie classique
du contrôle vectoriel illustrée à la figure 5.7 nécessite une adaptation dans le cas étudié
ici. En effet, l’observation de la figure 4.18 montre clairement que les tensions, et par
conséquent les courants, statoriques ne vérifient par l’hypothèse d’un régime sinusoïdal.
5Uˆst = 0.2 1Uˆst 7Uˆst = 0.143 1Uˆst 11Uˆst = 0.091 1Uˆst 13Uˆst = 0.077 1Uˆst
17Uˆst = 0.059 1Uˆst 19Uˆst = 0.053 1Uˆst 23Uˆst = 0.043 1Uˆst 25Uˆst = 0.04 1Uˆst
Table 5.2 – Harmoniques de la tension statorique pour une commande en 180°
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Ces grandeurs comportent des harmoniques de rang faible dont l’amplitude, relati-
vement à celle de l’onde fondamentale, ne peut être négligée, comme le montre l’étude
de la table 5.2. La présence de ces harmoniques de rang faible dans le spectre de la
tension statorique crée des ondulations, d’amplitude non négligeable et d’une fréquence
six fois supérieure à la fréquence fondamentale, se superposant aux valeurs constantes
associées aux composantes fondamentales de Ist dans le référentiel rotorique. La figure
5.8 montre le résultat d’une simulation illustrant la présence de ces ondulations.
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Figure 5.8 – Courants statoriques et composantes du phaseur spatial associé dans le
référentiel tournant pour une commande en 180° - résultats de simulation
La présence de ces ondulations est indissociable de l’utilisation d’une commande en
180°. Ainsi, celles-ci ne représentent aucunement une variation de l’onde fondamentale
du courant statorique. Elles doivent par conséquent être éliminées de la mesure de Ist,d





uniquement le contrôle, en amplitude et en phase, de l’onde fondamentale du courant












Filtrage dans le référentiel statorique
Figure 5.9 – Filtrage des harmoniques dans les référentiels statorique et rotorique
Un filtrage de ces ondulations est ainsi nécessaire. De manière générale, celui-ci peut
être réalisé aussi bien dans le référentiel statorique que rotorique. Ces deux options sont
illustrées à la figure 5.9.
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Cependant, un fonctionnement à vitesse variable rend inapproprié le filtrage des
harmoniques dans le référentiel statorique. En effet, la fréquence fondamentale étant
directement liée à la vitesse de rotation, il en va de même pour les fréquences des har-
moniques considérées. Un filtrage dans le référentiel statorique conduirait ainsi à une
adaptation constante de la fréquence de coupure du filtre à la vitesse de rotation, com-
pliquant l’implémentation des algorithmes de filtrage.
Pour cette raison, l’élimination des ondulations créées par les harmoniques de rang
faible doit se faire dans le référentiel rotorique pour un fonctionnement à vitesse variable,
conformément au schéma fonctionnel de la partie droite de la figure 5.9. Une telle
stratégie permet l’utilisation d’un filtre dont la pulsation de coupure est constante.
La valeur de cette dernière doit être définie de manière à atténuer suffisamment les
ondulations créées par les harmoniques de rang faible pour un fonctionnement à la
vitesse critique du capteur indirect décrit au chapitre précédent.
5.2.2 Modélisation de l’entraînement dans le référentiel rotorique
Le dimensionnement des paramètres du régulateur du courant statorique nécessitant
la connaissance des équations différentielles régissant le comportement dynamique des
différents éléments considérés, la suite de cette section est consacrée à l’établissement
de ces équations dans le référentiel rotorique. Le raisonnement suivi est similaire à celui
présenté dans [15].
Système à régler : machine synchrone à aimants permanents
La tension statorique, donnée dans le domaine temporel par (1.6), peut être exprimée
en terme de phaseurs spatiaux selon (5.11).






















En appliquant à (5.12) le passage du référentiel statorique au référentiel rotorique,



















Contrôle du courant pour une commande en 180°
Le développement de cette dernière expression puis la simplification par ejωt permet
































En tirant parti de la correspondance entre la dérivation temporelle et la variable de




U rst(s)− U rp(s)
=
1/Rst






Dans la relation 5.15, la contribution de la tension induite sera négligée pour le
dimensionnement des régulateurs. En effet, cette grandeur n’est pas influençable par
l’organe de commande qu’est l’onduleur de tension commandé en 180° et constitue par
conséquent une perturbation. La fonction de transfert décrite par (5.15) caractérise
ainsi seulement la réponse de la grandeur à régler, le courant statorique, à une petite
variation de la grandeur de commande, la tension statorique. Il est de plus intéressant de
remarquer que cette fonction de transfert est complexe, introduisant ainsi un couplage
entre les composantes Ist,d et Ist,q. Ce couplage est d’autant plus important pour un
entraînement haute vitesse, en regard d’un entraînement conventionnel, qu’il dépend de
la pulsation ω, plus importante pour de tels entraînements.
Organe de commande : onduleur de tension commandé en 180°
Bien qu’à la figure 5.7 l’organe de commande qu’est l’onduleur de tension commandé
en 180° présente pour sortie le phaseur spatial U rst et prenne en entrée la commande
U r cmdst issue du régulateur de courant, l’étude de son comportement dynamique peut
être simplifiée par la décomposition illustrée à la figure 5.10.
Dans un premier temps, la phase φcmd et l’amplitude Uˆ cmdst sont extraites des com-
















































Figure 5.10 – Décomposition du comportement de l’organe de commande
La transformation inverse, décrite par (5.18) et ( 5.19), est ensuite appliquée aux
sorties φ et Uˆst de l’onduleur de tension. Ces deux transformations étant de nature al-
gébrique, elles n’ont aucune influence sur la dynamique de l’organe de commande mais
permettent d’exprimer cette dernière de manière simplifiée.
Ust,d = Uˆst cos (φ) (5.18)
Ust,q = Uˆst sin (φ) (5.19)
L’utilisation de ces changements de coordonnées permet de décrire le comportement
de l’onduleur de tension dans un système de coordonnées polaires, où phase et ampli-
tude sont parfaitement indépendantes. Par conséquent, la dynamique de l’organe de
commande est déterminée par les deux fonctions de transfert réelles GUˆst et Gφ, comme














En ce qui concerne la dynamique de l’amplitude de la tension statorique, celle-ci
est directement liée à la dynamique du réglage de la tension continue Uo en entrée de
l’onduleur de tension.
En effet, l’étude de la figure 5.11 permet de déterminer l’amplitude de l’onde fon-
damentale de la tension statorique en fonction de la valeur de Uo. Cette relation est
donnée par (5.21).
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On remarque ainsi la proportionnalité entre la valeur de la tension continue Uo et
l’amplitude de l’onde fondamentale de la tension statorique. Par conséquent, la dyna-
mique de Uˆst est identique à celle du réglage de Uo et peut être approximée par la
fonction de transfert du premier ordre donnée par (5.22) où TUo représente la constante
de temps caractéristique du réglage de la tension du bus continu variable.
GUˆst(s) = GUo(s) =
1
1 + s TUo
(5.22)
Concernant la dynamique de la phase de la tension statorique, celle-ci est déterminée
en étudiant le délai séparant une petite variation de la phase φcmd et sa répercussion
sur la phase effective φ de la tension statorique, comme illustré à la figure 5.12.
De manière similaire aux développements présentés dans [52], un raisonnement sur
la moyenne du retard pur tr permet de déterminer la valeur de la constante de temps
Tφ de la fonction de transfert du premier ordre modélisant la dynamique de la phase de
la tension statorique. Cette fonction de transfert est donnée par (5.23).
Gφ(s) =
1
1 + s Tφ
(5.23)
Dans le cas où la petite variation de la valeur de commande de la phase intervient
juste après une commutation de l’onduleur de tension, la valeur du retard tr sera de
pi/3ω. Dans le cas contraire où cet événement survient juste avant une commutation, le
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Figure 5.12 – Temps de retard lors d’un saut de phase
retard tr prendra une valeur nulle. La constante de temps Tφ caractérisant la dynamique
de la phase de la tension statorique peut ainsi donnée par (5.24), relation exprimant la
valeur statistique moyenne du retard tr.




Dans le cas des entraînements considérés dans cette étude, la valeur de la constante
de temps TUo est généralement comprise entre 10 ms et 20 ms (la justification de cette
affirmation est présentée dans l’annexe A afin de ne pas alourdir le propos). En ce qui
concerne la valeur de Tφ, une machine présentant une seule paire de pôles et tournant
à une vitesse de 100’000 tours/minute lui donne une valeur de 0.05 ms. Cette valeur est
près de deux cents fois inférieure à celle de TUo . Ainsi, la machine considérée devrait
tourner à 500 tours/minute pour que ces deux constantes de temps soit comparables.
L’utilisation d’une modulation par amplitude d’impulsions est inutile et inappropriée à
une telle vitesse.
Par conséquent, pour la gamme de vitesse de rotation considérée dans cette étude,
la dynamique de la phase de la tension statorique peut être négligée en regard de celle














La négligence de la dynamique de la phase devant celle de l’amplitude signifie que
l’organe de commande qu’est l’onduleur de tension commandé en 180° n’introduit pas de
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couplage entre les composantes directe et transverse de U rst. Il peut ainsi être modélisé




U r cmdst (s)
=
1
1 + s TUo
(5.26)
5.2.3 Dimensionnement du régulateur de courant et résumé de la stra-
tégie de contrôle
Le système vu par le régulateur de courant de la figure 5.7 est composé de la suc-
cession de l’organe de commande et du système à régler. Dans le cas considéré ici, le

































Figure 5.13 – Ajout du filtrage des harmoniques du courant statorique
Ce filtrage, effectué dans le référentiel rotorique et n’introduisant pas de couplage
entre les composantes des grandeurs considérées, peut être modélisé par une fonction
de transfert réelle du premier ordre Gfiltre(s).
Gfiltre(s) =
1
1 + s Tfiltre
(5.27)
Selon l’approche dite de la « petite constante de temps équivalente »présentée dans
[15], la succession de l’organe de commande et du filtre « anti-harmoniques »peut être
modélisée par la fonction de transfert Gequ(s) approximée par (5.28).
Gequ(s) = Gfiltre(s) Gcmd(s) =
1
1 + s Tfiltre
1
1 + s TUo
=
1
1 + s (TUo + Tfiltre) + s
2 (TUo Tfiltre)
≈ 1
1 + s (TUo + Tfiltre)
=
1
1 + s Tequ
(5.28)
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Ainsi, le système vu par le régulateur de courant en boucle ouverte peut être modélisé
dans le référentiel rotorique par la fonction de transfert Grsys(s), ceci dans le cas où la
perturbation que représentent les tensions induites est rejetée.




1 + s Tequ
1/Rst
1 + (s+ jω)Lst/Rst
(5.29)
En ce qui concerne le dimensionnement du régulateur, la fonction de transfert
Greg(s) du régulateur de courant doit être choisie de manière à ce que la fonction
de transfert en boucle ouverte GBO(s) soit réelle, ceci afin d’éviter un couplage entre
les composantes du phaseur spatial associé au courant statorique.
GrBO(s) = Greg(s) Gequ(s) G
r
SM (s) (5.30)
La méthode du régulateur PI multivariable présentée dans [25] permet d’atteindre ce
but. Celle-ci consiste à utiliser un régulateur présentant une fonction de transfertGreg(s)
complexe permettant de compenser le couplage introduit par le terme en (s + jω) du
système à régler.
Grreg(s) =
1 + (s+ jω) Tn
s Ti
=
1 + (s+ jω) Lst/Rst
s Ti
(5.31)
La seconde constante de temps Ti est ensuite ajustée afin de correspondre à des
critères sur la dynamique et/ou sur la marge de phase du système en boucle fermée.
La figure 5.14 résume ainsi l’ensemble des circuits de réglage permettant le contrôle
du courant statorique sans capteurs directs de position, et ceci pour une commande en
180° du convertisseur de tension.
Dans un premier temps, les composantes Ψr,α et Ψr,β du phaseur spatial associé
aux flux rotoriques sont calculées à partir du modèle de la machine, décrit par (4.22)
et (4.24), et de la mesure de deux des courants statoriques. Les valeurs instantanées
des tensions statoriques, nécessaires au calcul des flux, sont déduites de la mesure de
la tension continue Uo et des signaux de commande des transistors du convertisseur de
tension, ceci en adéquation avec la figure 5.11. Une fois calculées, les composantes Ψr,α
et Ψr,β permettent à une boucle à verrouillage de phase de déterminer les fonctions
sinus et cosinus de la position rotorique θ.
Ces fonctions trigonométriques sont ensuite utilisées pour le calcul des composantes
du phaseur spatial Irst associé aux courants statoriques dans le référentiel tournant. Puis,
un filtrage passe-bas permettant de s’affranchir des ondulations liées aux harmoniques
de rang faible est appliqué aux composantes de Irst
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Figure 5.14 – Circuits de réglage du courant statorique de la génératrice synchrone
sans capteurs directs
Les valeurs filtrées des composantes Ist,d et Ist,q sont finalement comparées à leur
valeur de référence, 0 et Irefst, , permettant ainsi le respect du critère d’optimalité du
couple et la maîtrise de la valeur de celui-ci. Les erreurs de réglages ainsi calculées sont
ensuite traitées par un régulateur de type PI multivariable, tel que décrit notamment
dans [15] et [53].
Des estimations des composantes U estp,d et U
est
p,q de la tension induite sont ensuite
ajoutées aux sorties du régulateur de courant afin de former les composantes U cmdst,d et
U cmdst,q . Cette réjection de la perturbation qu’est la tension induite permet de garantir la
validité de (5.29) et ainsi de l’approche utilisée pour le dimensionnement des constantes
de temps du régulateur de courant.
La tension U refo à appliquer au bus continu est ensuite calculée selon (5.32). Celle-ci
est imposée au bus continu au travers d’un réglage cascadé dont la boucle interne per-
met le contrôle du courant IDC .
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2 + (U refst,q )
2 (5.32)
En parallèle, les composantes U cmdst,d et U
cmd
st,q sont utilisées pour calculer, à partir
des valeurs sin(θ) et cos(θ), les tensions statoriques U cmdst dont les signes sont utilisés
pour déterminer les signaux de commande des transistors du convertisseur de tension,
conformément à la situation illustrée à la figure 5.11. Il est à noter que les tensions de
commande U cmdst , internes au contrôleur, sont de nature sinusoïdale.
La figure 5.15 montre le résultat d’une simulation de cette stratégie de contrôle
du courant statorique. La constante de temps caractéristique du réglage de la tension
continue y prend une valeur de TUo = 10 ms et la pulsation de coupure du filtrage
passe-bas permettant d’éliminer les ondulations dues aux harmoniques de rang faible
correspond à une constante de temps Tfiltre = 9.5 ms. Les paramètres de la machine
considérée sont ceux de la machine B donnés dans l’annexe du même nom.
Figure 5.15 – Réponse du réglage du courant statorique - résultats de simulation
L’échelle relative à la composante selon l’axe direct du phaseur spatial associé au
courant statorique y est dilatée afin de permettre l’observation de la conséquence d’un
saut de consigne sur la composante selon l’axe transverse du même phaseur. Dans un
premier temps, on remarque que malgré un choix adéquat des constantes de temps du
régulateur de courant, un faible couplage subsiste. En effet, un saut de consigne sur la
valeur de Ist,q entraîne une légère oscillation sur la composante Ist,d. L’amplitude de
celle-ci, 1.25% de l’amplitude du courant statorique, est néanmoins suffisamment faible
pour valider la méthode de dimensionnement du régulateur de courant.
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Le second élément marquant est le temps de réponse très important du système
en boucle fermée. On observe ainsi qu’il faut plusieurs dizaines de milli-secondes à
la composante Ist,q pour atteindre sa nouvelle valeur de consigne. Bien que pouvant
paraître surprenante dans un premier temps, la valeur de ce temps de réponse est
justifiée par la limitation importante de la dynamique engendrée par la constante de
temps équivalente du réglage de la tension continue Uo mais également par le filtrage
passe-bas utilisé pour éliminer les ondulations dues aux harmoniques contenues dans
la tension statorique. En effet, ce filtrage a pour conséquence de limiter la dynamique
des valeurs moyennes de Ist,d et Ist,q vues par le régulateur de courant. Afin de ne pas
entraîner une instabilité du système en boucle fermée, la dynamique du régulateur de
courant doit être réduite en conséquence.
5.2.4 Perspectives
Ainsi, la présence d’harmoniques de rang faible dans le spectre du courant statorique
a pour conséquence une limitation importante de la dynamique du système en boucle
fermée. Une telle limitation peut s’avérer problématique dans certains cas particuliers.
Dans un tel contexte, l’utilisation d’une topologie plus complexe pour l’étage d’interface







Figure 5.16 – Onduleur de tension NPC à trois niveaux
La figure 5.16 présente un onduleur de tension NPC (Neutral Point Clamped) à trois
niveaux. Par l’intermédiaire d’une commande appropriée de ce convertisseur, le taux de
distorsion harmonique (THD) peut être ramené à une valeur presque deux fois moindre
que celle obtenue par la commande en 180° d’un onduleur de tension classique [54].
La figure 5.17 présente la comparaison, dans les domaines temporel et fréquentiel, des
tensions statoriques générées par un onduleur de tension classique et un convertisseur
NPC trois niveaux commandé de manière appropriée. On observe que l’amplitude des
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harmoniques, notamment de rang cinq et sept, est significativement réduite dans le cas
de l’utilisation du convertisseur multi-niveaux en comparaison de la solution présentée
dans ce chapitre.
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Figure 5.17 – Comparaison des formes d’onde entre les onduleurs de tension standard
et NPC trois niveaux
De plus, l’observation de la table 5.3 montre que cette réduction du contenu har-
monique ne se fait pas au détriment de l’amplitude de l’onde fondamentale puisque
cette valeur, exprimée relativement à la tension continue Uo, est très proche dans les
deux cas. Ainsi, dans les cas où l’augmentation de la complexité, liée au nombre plus
important de semi-conducteurs, est acceptable, l’onduleur NPC à trois niveaux peut
également s’avérer être une solution appropriée pour la réalisation de l’étage d’interface
d’une machine synchrone haute vitesse.
Topologie Amplitude de l’onde fondamentale THD
Onduleur de tension à six transistors 63.66% de Uo 31 %
NPC trois niveaux (δNPC = 15° [54]) 61.49% de Uo 16.78%
Table 5.3 – Caractéristiques des tensions statoriques selon la solution retenue pour




Dans ce chapitre sont proposées deux stratégies de contrôle d’entraînement haute
vitesse, utilisant et prenant en compte les spécificités des commandes en 120° et 180°.
Dans le cas d’un fonctionnement moteur utilisant une commande en 120°, une mé-
thode de démarrage en boucle fermée est présentée. Celle-ci est basée sur le positionne-
ment préalable du rotor. La relative simplicité de la mise en oeuvre de cette méthode est
compensée par le fait qu’elle requiert une réalisation soignée des circuits de détection de
polarité des tensions induites. En effet, elle suppose que la polarité des tensions induites
soit correctement détectée dès les premiers instants de la rotation. Une telle contrainte
n’est cependant pas une limitation puisque les circuits de détection, également décrits
au chapitre précédent, permettent de réduire la vitesse critique du capteur de position
à quelques fractions de pour-cent de la pleine vitesse.
Dans un deuxième temps, une stratégie de contrôle de la vitesse mettant à profit
la similitude d’une commande en 120° avec une alimentation en courant est proposée.
Basée sur le contrôle du couple moteur au travers du courant continu en amont du
condensateur d’entrée de l’onduleur, cette stratégie permet de simplifier au maximum
les circuits de réglage nécessaires au contrôle de la vitesse. Finalement, il est également
montré l’influence sur la dynamique de l’entraînement de la valeur de la capacité placée
en entrée de l’onduleur puisqu’il est établi dans ce chapitre que celle-ci est vue comme
une inertie supplémentaire du point de vue du bus continu.
Une stratégie de contrôle vectorielle permettant la maîtrise du courant statorique
est décrite pour le cas d’une commande en 180° de l’onduleur de tension. Bien que
présentée dans le contexte d’un fonctionnement en générateur, il est à noter que cette
stratégie est parfaitement compatible avec un fonctionnement moteur puisque seule une
inversion du signe de la consigne pour la composante Ist,q est nécessaire à l’inversion du
flux de puissance. Cette capacité d’assumer aussi bien un fonctionnement moteur que
générateur se traduit par une augmentation significative de la complexité des circuits de
réglage, comme le montre la comparaison entres les figures 5.6 et 5.14. Ainsi, on préféra
utiliser une commande en 120° dans le cas d’un flux de puissance orienté vers la machine.
Ce chapitre se termine par l’une des contributions de ce travail de thèse qu’est la
mise en évidence de l’influence des harmoniques générées par l’onduleur de tension sur
la dynamique du réglage du courant statorique. En effet, le filtrage passe-bas nécessaire
à leur élimination conduit à une limitation nécessaire de la dynamique du régulateur
de courant. Une solution basée sur l’utilisation d’une topologie plus complexe pour la
réalisation de l’étage d’interface machine, telle qu’un convertisseur de type NPC est
proposée à l’extrême fin de ce chapitre. Une telle solution conduirait à une réduction
du contenu harmonique et permettrait ainsi d’augmenter la bande passante du filtrage
des ondulations dans le référentiel rotorique.
111









Les validations expérimentales des divers résultats théoriques décrits dans les cha-
pitres précédents sont présentées dans ce chapitre. Celui-ci vise ainsi à démontrer la
faisabilité des différents concepts introduits tout au long de ce travail de thèse.
6.1 Convertisseur continu-continu multi-niveaux
La topologie du prototype du convertisseur continu-continu multi-niveaux faisant
l’objet de la section 3.3 est donnée à la figure 6.1. Afin d’obtenir une valeur suffisam-
ment élevée pour la tension continue fixe Ue, cette dernière a été réalisée à l’aide d’un
redresseur à diodes triphasé connecté au réseau au travers d’un transformateur à rap-
port variable, non représenté ici. Le flux de puissance ne pouvant, par conséquent, plus
n’être orienté que vers le bus continu variable, les transistors T ′1 et T ′2 de la figure 3.10
ont été remplacés par les diodes D1 et D2. Les caractéristiques de ce convertisseur sont













Figure 6.1 – Topologie du convertisseur
abaisseur multi-niveaux réalisé





Afin d’économiser un capteur de tension, seule la tension UC2 est mesurée. Ue étant
considérée comme connue, la grandeur ∆U est calculée selon ∆U = 2UC2 − Ue. De
plus, afin d’éviter une variation trop importante du potentiel de la borne inférieure du
condensateur Cs à chaque commutation du transistor T2, l’inductance de lissage Ls a
été divisée en deux inductances Ls1 et Ls2 réparties selon la figure 6.1.
Transistors Diodes Capteur de courant Capteur de tension
CoolMOS SPP20N60C3 Sic SDT12S60 LA-25 NP LV-25 P
Contrôleur Fréquence de pulsation Inductances Condensateurs
DSPic30F6010A 19.531 kHz Ls1 = Ls2 = 0.32mH Cs = C1 = C2 = 1mF
Étage redresseur Drivers de MOSFET Tension d’entrée Courant de sortie
Pont de diodes DBI 25-12A HCPL-3120 Ue = 330 V Is max =8A
Table 6.1 – Caractéristiques du prototype de convertisseur abaisseur multi-niveaux
La figure 6.3 illustre le fonctionnement du convertisseur abaisseur à trois niveaux
en régime établi. On observe que la répartition symétrique de la tension Ue entre les
condensateurs d’entrée C1 et C2, contrôlée à l’aide d’un régulateur P dimensionné à
partir de l’équation (3.41), est parfaitement réalisée. L’écart de 0.7% entre les rapports
cycliques ξ1 et ξ2 peut être expliqué par la compensation de la différence des courants
de fuite des condensateurs électrolytiques C1 et C2.
Figure 6.3 – Fonctionnement en régime établi du convertisseur entrelacé série
Le doublement de la fréquence de la tension Us, et ainsi de l’ondulation du courant
∆I, en comparaison de la fréquence de pulsation des transistors T1 et T2 est clairement
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observable. Par conséquent, l’observation de la figure 6.3 permet de valider expérimen-
talement l’expression de l’ondulation de courant donnée par (3.12) et confirme ainsi
l’utilité de la redondance de l’état intermédiaire. En effet, l’insertion de la valeur du
rapport Uo/Ue = (ξ1 +ξ2)/2 = 0.5965 dans l’expression (3.12) conduit à une ondulation
de courant théorique de 1.02A. L’écart constaté avec la mesure peut être notamment
expliqué par l’incertitude sur la valeur des inductances Ls1 et Ls2, le courant les traver-
sant étant inférieur au courant nominal pour lequel elles ont été dimensionnées.
L’observation de la figure 6.4 montre qu’un saut de consigne pour la valeur moyenne
IDC du courant Is n’engendre pas de dissymétrie entre les tensions UC1 et UC2. La
légère chute de tension, visible aux bornes des deux condensateurs, est explicable par
la présence d’une impédance interne à la source de tension continue Ue réalisée ici à
l’aide d’un redresseur à diodes triphasé placé en aval d’un transformateur à gain va-
riable. En conséquence, le découplage des grandeurs à commander I et ∆U introduit
par la stratégie de contrôle décrite à la sous-section 3.3.3 peut être considérée comme
expérimentalement validé
Figure 6.4 – Validation expérimentale du découplage des grandeurs à commander
Ces résultats expérimentaux démontrent la faisabilité de l’utilisation d’une telle so-
lution pour la réalisation de la fonction de modulation de l’amplitude des grandeurs
statoriques. Ainsi, lors d’une éventuelle optimisation du convertisseur abaisseur inter-
médiaire, telle qu’évoquée dans la conclusion du chapitre 3, le convertisseur abaisseur




6.2 Fonctionnement moteur à l’aide d’une alimentation à
deux phases ON
Une électronique de commande complète, permettant un fonctionnement moteur, a
été réalisée afin de valider l’alimentation d’un moteur synchrone haute vitesse par un
onduleur de tension commandé en 120°. Le structure de cette électronique de commande
est donnée à la figure 6.5.
3 ~ M
Redresseur à diodes Source de courant 
continu contrôlée







Figure 6.5 – Entraînement complet pour un fonctionnement moteur
L’étage d’interface réseau et le convertisseur continu-continu intermédiaire sont iden-
tiques à ceux présentés à la section précédente. La tension d’entrée Uo de l’onduleur est
divisée en deux à l’aide de résistances de grande valeur (27 kΩ) afin de permettre les
détections des passages par zéro des tensions induites, comme décrit à la section 4.2.3.
Figure 6.6 – Prototype de l’électronique de commande pour un fonctionnement moteur
à haute vitesse à l’aide d’une commande en 120°
Les passages par zéro des tensions induites sont détectés à l’aide de comparateurs de
précision (TLV3501). De plus, les fonctions de mesure indirecte de la vitesse de rotation,
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de contrôle de cette dernière ainsi que la gestion des instants de commutation des
transistors de l’onduleur sont intégrées au même contrôleur numérique (DSPic30F6010a)
assumant la gestion du convertisseur continu-continu intermédiaire. Par conséquent, le
contrôleur numérique gère deux processus non synchrones : les algorithmes de contrôle
de la vitesse et des grandeurs du convertisseur continu-continu sont exécutés à fréquence
fixe alors que les tâches liées à la détection des changements de polarité et la gestion des
instants de commutation des transistors de l’onduleur sont effectuées à une fréquence
directement liée à la vitesse de rotation.
6.2.1 Démarrage en boucle fermée
Les figures 6.7 et 6.8 montrent respectivement le circuit complet de détection des
passages par zéro des tensions induites et sa réalisation. Les polarités des tensions
statoriques sont déterminées à l’aide des circuits à comparateurs décrits sous 4.2.3. En
parallèle de la sortie de ces comparateurs sont placés des inverseurs dans le but de créer
six signaux logiques câblés sur les entrées 0 à 5 d’un multiplexeur. A chacun des six
changements de polarité des tensions induites peut donc être associé le flanc montant
de l’un de ces six signaux logiques. L’entrée du multiplexeur à utiliser à un moment
donné est déterminée à l’aide des signaux de commande des transistors, conformément


























































Figure 6.7 – Circuit complet de détection des
passages par zéro
Figure 6.8 – Carte électronique




Le signal de détection des changements de polarité est ensuite déterminé à l’aide de
l’opérateur logique AND appliqué à la sortie du multiplexeur et au signal d’autorisation
issus du DSP. Cette dernière opération permet d’éviter la détection des « faux »chan-
gements de polarité au travers de la stratégie de masquage décrite sous 4.2.2,
La figure 6.9 illustre le démarrage du moteur A, décrit dans l’annexe B. Aux alen-
tours de 15ms, les transistors de l’onduleur de tension sont enclenchés selon la configu-
ration (a), en référence à la table 2.1. Ainsi, le changement de polarité à détecter est
celui de la tension induite de la troisième phase, passant d’une polarité positive à une
polarité négative. On peut observer que la polarité de la tension induite de la troisième
phase est mesurée comme négative dès une valeur de -370 mV.
Figure 6.9 – Seuil de détection de la polarité des tensions induites - Moteur A
Ce seuil est inférieur à 1% de la valeur crête de la tension induite à vitesse nominale
dans le cas du moteur B. La vitesse critique du capteur indirect de position rotorique
peut ainsi être empiriquement considérée comme quasi-nulle. Ce résultat démontre la
faisabilité de la stratégie de démarrage décrite sous 5.1.1 et permet de valider la détection
des passages par zéro des tensions induites à l’aide du circuit à comparateurs de la figure
6.7.
6.2.2 Contrôle en vitesse de l’entraînement en fonctionnement moteur
La figure 6.10 montre la réponse du contrôle en vitesse de l’entraînement à une
consigne trapézoïdale. Les faibles oscillations visibles sur la vitesse mesurée peuvent
être expliquées par les imperfections des circuits de détection des passages par zéro
(offset, hystérèse, etc...).
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Figure 6.10 – Réponse du contrôle en vitesse à une consigne trapézoïdale - Moteur B
La figure 6.11 montre la tension statorique au début d’une phase d’accélération.
L’augmentation de l’amplitude et de la fréquence de la tension statorique avec l’accélé-
ration du moteur sont clairement visibles.









Figure 6.11 – Tension statorique en début de phase d’accélération - Moteur A
Ces résultats permettent de valider le contrôle en vitesse de l’entraînement considéré
au travers du courant du bus continu IDC ainsi que l’utilisation de la stratégie, basée
sur la mesure du temps séparant deux passages par zéro successifs, décrite sous 4.2.4
pour la mesure indirecte de la vitesse de rotation.
6.2.3 Régime établi
La figure 6.12 montre les grandeurs statoriques du moteur B tournant à une vitesse
de 100’000 tours/minute. Le point neutre des enroulements statoriques n’étant pas ac-
cessible dans le cas du moteur B, la tension statorique représentée ici est reconstruite à
partir des mesures des tensions composées U12 et U23.
L’observation de cette figure montre une légère erreur en ce qui concerne la valeur
de l’angle séparant les passages par zéro des tensions induites et les commutations
des transistors correspondants. La présence de cet écart est avant tout explicable par
le délai (∼ 10 µs) des optocoupleurs (HCPL-0731-000E) utilisés pour transmettre les
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0.6 ms / 100 krpm
54.1 µs / 32.5°
Figure 6.12 – Grandeurs statoriques en régime établi - Moteur B à 100 krpm
signaux de commande des transistors de l’onduleur de tension. Cette légère imperfection
du système n’empêche aucunement la validation expérimentale de l’alimentation d’un
moteur synchrone haute vitesse par un onduleur de tension commandé en 120°.
6.2.4 Validation du modèle de simulation numérique
La figure 6.13 montre la comparaison entre une mesure et la forme du courant
statorique obtenu à l’aide du modèle numérique d’un moteur synchrone alimenté à
deux phases ON, décrit dans l’annexe A et utilisé notamment au chapitre 2, et ceci
pour un point de fonctionnement similaire.






























Figure 6.13 – Validation expérimentale du modèle de calcul du courant statorique -
Moteur B
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La valeur élevée du coefficient de corrélation, dont l’établissement est également
détaillé dans l’annexe A, permet la validation expérimentale du modèle, les légères
différences visibles pouvant être expliquées par les imperfections des circuits de détection
des passages par zéro et par l’incertitude quant au point de fonctionnement considéré.
6.3 Fonctionnement générateur à l’aide d’une alimentation
en 180°
Dans le but de valider les résultats théoriques relatifs au fonctionnement en géné-
rateur à l’aide d’un onduleur de tension commandé en 180°, l’entraînement de la figure
6.5 a été modifié selon le schéma de la figure 6.14.
3 ~ M
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Figure 6.14 – Topologie complète de l’entraînement utilisé pour les tests en
fonctionnement générateur
La charge résistive connectée aux bornes du second stator de la machine B est ici
remplacée par une deuxième électronique de commande comprenant un onduleur de ten-
sion et un convertisseur continu-continu élévateur suivi d’une charge active permettant
de contrôler la valeur de la tension continue fixe Ue tout en dissipant l’énergie transitant
par les deux premiers étages dans une résistance de puissance.
Figure 6.15 – Prototype de l’électronique
de commande pour un fonctionnement
générateur à haute vitesse
Figure 6.16 – Unité de contrôle




L’électronique de commande présentée à la section précédente est utilisée ici afin
de simuler un organe mécanique entraînant, tel qu’une micro-turbine à gaz. La table
6.2 donne les caractéristiques principales de l’électronique de commande assurant le
fonctionnement en générateur. Des photographies de cette électronique et de l’unité de
contrôle utilisée sont présentées respectivement aux figures 6.15 et 6.16.
Onduleur de tension Transistors Diode
Module : FSBB20CH60C CoolMOS SPP20N60C3 SiC SDT12S60
Capteurs de courant Capteurs de tension Contrôleurs
LA-25 NP LV-25 P DSP : TI TMS320C28346
FPGA : ACTEL A3P1000
Table 6.2 – Caractéristiques de l’électronique de commande permettant le
fonctionnement en générateur
Bien que prévue pour fonctionner jusqu’à des vitesses de l’ordre de 100’000 tours
par minute, l’électronique de commande permettant le fonctionnement en générateur
n’a malheureusement pu être testée qu’à vitesse et puissance limitées. En effet, comme
détaillé dans l’annexe B de ce document, une panne empêchant le fonctionnement de la
machine synchrone haute vitesse et indépendante des tests effectués est survenue lors
de la mise en service de cette électronique. Cette panne n’ayant pas été réparable dans
des délais raisonnables, la validation expérimentale des résultats théoriques relatifs au
fonctionnement en générateur n’est que partielle.
6.3.1 Mesure indirecte de la position rotorique






























4.56 ms / 13.15 krpm
10 mVs
1396 rad/s
Figure 6.17 – Reconstruction du flux rotorique dans le référentiel fixe ; Fréquence
d’échantillonnage : 50 kHz
La figure 6.17 montre le résultat de la reconstruction du flux rotorique dans les axes
α et β du référentiel statorique à l’aide de la méthode décrite sous 4.3. Pour rappel, cette
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méthode est basée sur la mesure des grandeurs statoriques et sur le modèle fondamental
de la machine. La position θ du rotor ainsi que la pulsation électrique ω sont estimées,
à partir des flux Ψr,α et Ψr,β , à l’aide d’une boucle à verrouillage de phase (PLL).
Le retard de 90° de l’axe β sur l’axe α au niveau du flux rotorique est clairement
observable. De plus, l’amplitude des composantes Ψr,α et Ψr,β correspond presque par-
faitement (+3.1%) aux caractéristiques de la machine considérée, données dans l’annexe
B. Finalement, on observe que la reconstruction de la position rotorique et de la pul-
sation électrique à l’aide d’une boucle de verrouillage de phase conduit à une erreur de
1.4 % sur la valeur de la pulsation ω et montre des valeurs de Ψr,α et Ψr,β dont la phase
correspond tout à fait aux valeurs théoriques données par (4.23) et (4.25).
6.3.2 Régime établi
Les tensions composées U12 et U23 ainsi que le courant Ist1 en régime établi, à
vitesse et puissance limitées, sont illustrés à la figure 6.18. L’importance du contenu
harmonique du courant statorique est clairement visible. Ce contenu est d’autant plus
important que la vitesse de rotation est limitée. En effet, l’atténuation des harmoniques
causées par la tension statorique grâce au caractère inductif des phases de la machine
est moins significative à basse vitesse.































4.56 ms / 13.15 krpm 
Figure 6.18 – Grandeurs statoriques en régime établi - Machine B à 13.15 krpm
La figure 6.19 montre les composantes dans les axes d et q du courant statorique,
après le filtrage (Tfiltre = 32.8 ms), pour un fonctionnement correspondant à celui
représenté à la figure 6.18. On remarque que la stratégie de réglage vectoriel définie sous
5.2.3 permet d’imposer un courant statorique dont la fondamentale est en opposition de
phase avec la tension induite. On observe effectivement que la composante selon l’axe

















Figure 6.19 – Composantes dans le référentiel rotorique du courant Ist après filtrage -
Machine B à 13.15 krpm
6.4 Conclusion
Les résultats expérimentaux décrits dans ce chapitre permettent de valider les dif-
férents concepts théoriques présentés tout au long des chapitres précédents.
Premièrement, la faisabilité d’une solution basée sur un convertisseur continu-continu
intermédiaire multi-niveaux est établie. En effet, le découplage possible du contrôle du
courant continu du bus à tension variable d’avec le contrôle de la division de la tension
du bus à tension fixe est ici clairement démontré. De plus, la validité de l’expression
de l’ondulation du courant, donnée par la relation (3.12), est vérifiée. Le raisonnement
présenté au chapitre 3 démontrant la réduction de l’encombrement lié aux inductances
est ainsi validé.
Deuxièmement, l’adéquation de l’utilisation d’un onduleur de tension commandé en
120° avec un fonctionnement moteur à haute vitesse est clairement vérifiée. La mise à
profit des périodes de non-conduction pour la détection des changements de polarité des
tensions induites permet de déterminer la position du rotor aussi à bien à haute vitesse
(100’000 t/min) que lors du démarrage. De plus, il est démontré ici qu’une réalisation
soignée des circuits de détection des passages par zéro permet d’abaisser la vitesse cri-
tique du capteur indirect de position à une fraction de pour-cent de la vitesse nominale.
La validité de l’approche consistant à contrôler le couple moteur au travers du courant
continu situé en amont du condensateur d’entrée de l’onduleur de tension, tel qu’illustré
à la figure 5.6, est ici vérifiée expérimentalement. Finalement, l’obtention d’une valeur
supérieure à 97% pour le coefficient de corrélation entre une mesure et une simulation
du courant statorique permet de valider le modèle numérique présenté dans l’annexe A.
En ce qui concerne le fonctionnement en générateur à l’aide d’un onduleur de tension
commandé en 180°, les validations expérimentales présentées ici ne sont que partielles.
Cependant, les résultats obtenus, aussi bien en terme de mesure indirecte de la position
que de contrôle du courant statorique, sont encourageants. En effet, bien que n’ayant
été observé qu’à vitesse et puissance limitées, le comportement de l’entraînement ainsi









Ce travail de thèse fait suite à la publication de la thèse de J. Schiffmann [7], traitant
de la conception et de l’optimisation d’un turbocompresseur destiné à une installation
de pompe à chaleur domestique. Dans le cadre du développement de cette pompe à cha-
leur, le choix a été fait de confier au Laboratoire d’Électronique Industrielle de l’EPFL
l’étude de l’électronique de commande du moteur haute vitesse nécessaire à l’entraî-
nement du turbocompresseur, et ceci au sein d’un partenariat académique-industriel
financé par la Commission pour la Technologie et l’Innovation (CTI),
Au travers d’une étude plus générale des entraînements haute vitesse, ce travail de
thèse avait pour objectif la conception et la validation de principe d’une électronique de
commande interfaçant le moteur électrique haute vitesse, conçu par le partenaire indus-
triel, avec le réseau électrique triphasé domestique. Selon le cahier des charges fourni
par le partenaire industriel, le convertisseur de fréquence considéré devait permettre le
contrôle en vitesse du moteur sans capteurs directs de position et de vitesse et présenter
de bonnes performances en ce qui concerne l’encombrement et le rendement énergétique.
Afin de répondre à ces impératifs, une solution basée sur une modulation par am-
plitude d’impulsions a été proposée. Cette solution est le résultat d’une approche de
conception séquentielle, partant des bornes du moteur électrique jusqu’au bus continu à
tension fixe situé en entrée du convertisseur continu-continu intermédiaire. Ainsi, dans
un premier temps, une étude systématique comparant l’adéquation avec le cahier des
charges des deux topologies les plus couramment rencontrées dans le contexte de la
conversion continue-alternative a permis de définir la structure, ainsi que la commande,
de l’étage d’interface machine la plus adaptée à la problématique de la haute vitesse.
Une fois l’étude de l’étage onduleur achevée, le convertisseur continu-continu inter-
médiaire est considéré dans un second temps. L’étude de cet étage de conversion est
basée sur la comparaison formelle, à l’aide de la Représentation Énergétique Macrosco-
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pique, en terme de complexité de contrôle et de réduction de l’ondulation du courant
de sortie de deux topologies au fonctionnement similaire.
Finalement, une fois la structure de l’électronique de commande entièrement définie,
la troisième partie de cette étude est dédiée aux aspects liés au contrôle en vitesse sans
capteurs directs à proprement parler. Dans un premier temps, le choix d’une méthode de
mesure indirecte des grandeurs mécaniques est présenté. S’appuyant sur ces résultats,
une modélisation dynamique de l’entraînement permettant d’aboutir à une structure de
réglage appropriée est ensuite établie.
Dans un souci de généralité, l’ensemble des étapes de conception d’une électronique
de commande permettant un fonctionnement moteur a été répété dans le contexte d’une
machine fonctionnant en génératrice. Les différences aussi bien que les similitudes entre
ces deux modes de fonctionnement sont ainsi exposées tout au long de ce document.
7.2 Principaux résultats
Au cours de ce travail de recherche, plusieurs résultats significatifs ont été apportés.
Cette section reprend les conclusions partielles présentées à la fin des divers chapitres
et passe en revue les différentes contributions de cette thèse.
Dans le chapitre 2, il est établi que l’onduleur de tension à six transistors est une
solution particulièrement adaptée dans le contexte des entraînements haute vitesse pré-
sentant un fonctionnement moteur. Contrairement à l’utilisation d’un convertisseur de
courant, cette solution permet le respect du critère d’optimalité du couple. Ce critère
d’optimalité fait l’hypothèse de l’utilisation d’un moteur synchrone isotrope. Bien que
pouvant paraître restrictive lors d’une première approche, cette hypothèse n’est que
peu contraignante puisque ce type de moteur domine largement le domaine de la haute
vitesse. De plus, il est établi dans ce même chapitre que, en comparaison avec l’utili-
sation d’un onduleur de courant ne présentant que des commutations douces, le choix
d’un onduleur de tension n’implique pas des pertes par commutation excessives, ceci en
raison du phénomène de Zero-Voltage Transition qui rend la moitié des commutations
non-dissipatives.
Toujours au chapitre 2, l’adéquation de l’utilisation d’un onduleur de tension dans
le cas d’un fonctionnement générateur est également mentionnée. Cependant, dans un
tel cas, il existe une restriction quant à sa commande. En effet, il est démontré de ma-
nière systématique qu’une commande en 120° est impossible dans un tel cas sans une
importante réduction des performances énergétiques de l’électronique de commande.
Cette démonstration est l’une des contributions de cette étude. De plus, bien que ne
permettant pas le respect strict de la stratégie de commande optimale, l’intérêt de l’uti-
lisation d’un redresseur à diodes dans le cas d’un fonctionnement générateur est établi.
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La simplicité maximale de cette topologie est à mettre en balance avec les pertes supplé-
mentaires qu’elle occasionne, et ceci d’autant plus que ces pertes peuvent être fortement
limitées par l’utilisation de machines peu inductives.
Dans le chapitre 3, la comparaison basée sur la Représentation Énergétique Macro-
scopique des deux topologies de convertisseurs abaisseurs à deux cellules de commuta-
tion montre que leurs fonctionnements présentent une grande similarité. Néanmoins, il
est également montré que cette comparaison ne peut être étendue à un nombre plus
élevé de cellules de commutation puisque, dans un tel cas, la topologie multi-niveaux
nécessite plusieurs sources d’entrée indépendantes. Cependant, pour des topologies pré-
sentant deux cellules de commutation, il est démontré que l’utilisation d’un convertisseur
multi-niveaux permet de réduire l’encombrement lié aux inductances, augmentant ainsi
les performances de l’entraînement en terme d’encombrement. A la connaissance de
l’auteur, l’utilisation de ce convertisseur continu-continu multi-niveaux dans le contexte
d’un entraînement à modulation par amplitude d’impulsions est inédite.
Comme mentionné précédemment, les aspects liés au contrôle de l’entraînement sont
traités dans la troisième partie de ce document, constituée des chapitres 4 et 5. Dans
un premier temps, des méthodes de mesure indirecte de la position et de la vitesse sont
décrites. Il est montré, au chapitre 4, comment une réalisation soignée des circuits de
détection des changements de polarité des tensions induites permet de réduire la vitesse
critique du capteur indirect à une fraction de pour-cent de la vitesse nominale. Cette
approche est néanmoins réservée à un fonctionnement moteur puisqu’elle tire parti des
périodes de non-conduction créées par une commande en 120° de l’onduleur de tension.
S’appuyant sur les méthodes de mesure indirecte décrites au chapitre 4, le chapitre 5
détaille deux stratégies de contrôle, l’une pour un fonctionnement moteur à l’aide d’une
commande en 120°, l’autre pour une commande en 180° indépendante du mode de fonc-
tionnement. Dans le premier cas, la simplification des circuits de réglage engendrée par
l’utilisation d’une commande en 120° et par la maîtrise indirecte du couple au travers du
courant continu en amont de l’onduleur de tension est présentée. L’influence de la valeur
de la capacité d’entrée de l’onduleur de tension sur la dynamique du réglage en vitesse
de l’entraînement est clairement démontrée. Dans le cas d’une commande en 180°, une
stratégie de réglage vectoriel du courant statorique est proposée. Les conséquences sur
la dynamique du réglage du courant de la présence d’harmoniques dans le spectre de
la tension générée par une telle commande de l’onduleur de tension y sont discutées de
manière détaillée.
La validation expérimentale des différents résultats théoriques présentés tout au long
de ce document est présentée au chapitre 6. Des tests en fonctionnement moteur effectués
à des vitesses allant jusqu’à 100’000 tours/minute permettent de valider l’utilisation d’un




Contrairement à d’autres travaux récents traitant des entraînements synchrones [49]
qui se focalisent sur un aspect bien particulier, l’approche suivie durant ce travail de
thèse est de nature plus générale puisque l’ensemble des aspects de l’électronique de
commande d’un tel entraînement y sont abordés. Cette approche permet d’obtenir une
image plus globale de cette problématique. Ainsi, l’une des contributions importantes
de ce travail de thèse est de regrouper au sein d’un seul document un ensemble d’outils,
déjà décrits dans la littérature pour certains, permettant ainsi de réduire le temps de
conception d’un entraînement synchrone haute vitesse. L’ensemble des résultats présen-
tés dans les chapitres précédents peuvent être synthétisés sous la forme de la procédure
séquentielle de conception d’un entraînement haute vitesse illustrée par la figure 7.1.
Entraînement 
haute vitesse
















































Figure 7.1 – Succession des étapes de conception dans une approche séquentielle
132
Principaux résultats
Étape 1 : Lors de la première étape de conception, la topologie et la commande de
l’étage d’interface avec la machine sont choisies en fonction du mode de fonctionne-
ment de l’entraînement considéré. Bien qu’une commande en 180° soit compatible
aussi bien avec un fonctionnement moteur que générateur, la mise en place des
capteurs indirects est plus complexe, comme démontré au chapitre 5. Par consé-
quent, dans le cas d’un entraînement appelé à fonctionner uniquement en moteur,
une commande en 120° de l’onduleur de tension sera préférée. Pour un fonctionne-
ment en générateur, le choix de la structure de l’étage d’interface machine se fera
en fonction de la nécessité de la commande optimale et du caractère inductif des
enroulements de la machine. Dans le cas de machines peu inductives, l’utilisation
d’un redresseur à diodes sera ainsi privilégiée si la dégradation des performances
énergétiques est acceptable dans le cas de l’application considérée.
Étape 2 : La seconde étape de la conception de l’électronique de commande dédiée
à un entraînement haute vitesse est le développement des capteurs indirects de
position et/ou de vitesse, ceci en fonction du mode de fonctionnement de l’entraî-
nement et ainsi de la structure et de la commande de l’étage d’interface machine.
Pour un entraînement moteur, on profitera des périodes de non-conduction, liées
à la commande en 120°, pour détecter les passages par zéro des tensions induites.
Une telle stratégie n’étant pas possible pour une commande en 180°, un capteur
indirect de position basé sur un modèle mathématique de la machine sera préféré
dans ce contexte. Dans le cas de l’utilisation d’un redresseur à diodes, cette étape
n’a pas lieu d’être puisque ce convertisseur ne présente pas de degrés de liberté
quant à sa commande.
Étape 3 : L’étape suivante consiste en la définition de la stratégie de réglage. Dans
le cas d’un fonctionnement en génératrice, le contrôle des puissances active et ré-
active peut être réalisée à l’aide d’un contrôle de type vectoriel, tel qu’illustré au
chapitre 5. Pour un entraînement appelé à fonctionner en moteur, on tirera parti
de la similarité entre la machine à courant continu et le moteur synchrone com-
mandé en 120° pour simplifier au maximum les circuits de réglage en commandant
le couple moteur à l’aide du courant du bus continu, tel que décrit à la figure 5.6.
Cette approche de réglage peut être étendue au cas d’un fonctionnement généra-
teur à l’aide d’un redresseur à diodes.
Étape 4 : Une fois définie la stratégie de réglage, l’entraînement en boucle fermée peut
être modélisé afin de déterminer le point de fonctionnement nominal du convertis-
seur continu-continu intermédiaire. Les modèles numériques présentés dans l’an-
nexe A permettront de prédire de manière exacte la tension et le courant corres-
pondant à la pleine vitesse et au couple nominal, rendant ainsi possible le choix
des semi-conducteurs et le dimensionnement des éléments passifs qui constituent
cet étage de conversion.
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Étape 5 : Le point de fonctionnement nominal du convertisseur continu-continu in-
termédiaire désormais connu, sa conception devient possible. Les interrupteurs
constituant les cellules de commutations seront choisis en fonction du mode de
fonctionnement de l’entraînement considéré. Dans le cas d’entraînements pour
lesquels l’encombrement joue un rôle important, la structure multi-niveaux dé-
crite au chapitre 3 sera préférée.
Étape 6 : La dernière étape du développement d’une électronique de commande dédiée
aux entraînements haute vitesse est la conception de l’interface avec l’environne-
ment. Cette étape n’est pas traitée ici car elle est totalement indépendante du
fonctionnement de la machine haute vitesse. Néanmoins, on peut distinguer deux
cas : une machine devant être interfacée avec le réseau (figure 1.5) et une machine
devant être interfacée avec un bus continu (figure 1.7) . Pour une connexion au
réseau, un redresseur à diodes pourra être envisagé dans le cas d’un entraînement
irréversible, bien qu’une telle solution puisse conduire à la nécessité de la présence
d’une résistance de freinage sur le bus continu, ceci afin d’absorber l’énergie ciné-
tique lors des phases de décélération. Si cette solution n’est pas compatible avec
les objectifs concernant le rendement, une solution basée sur un second onduleur
de tension est également possible. Pour une connexion à un bus continu, la topo-
logie de cet étage d’interface sera choisie en fonction des niveaux de tension en
jeu.
7.3 Perspectives
Bien que validant l’utilisation de la modulation par amplitude d’impulsions dans le
contexte d’entraînements haute vitesse destinés à l’entraînement direct d’éléments de
machines thermiques, en fonctionnement moteur aussi bien que générateur, ce travail de
thèse ne constitue pas l’aboutissement de ce domaine de recherche mais ouvre la voie à
de nombreux développements des plus intéressants. Ainsi, la description dans ce travail
de thèse de la conception et du fonctionnement de l’électronique de puissance constitue
une base solide à partir de laquelle des études d’une nature moins segmentée ou plus
spécifique peuvent être menées.
Dans cette thèse, les différents étages de l’électronique de commande, interface ma-
chine et convertisseur continu-continu intermédiaire, ont été traités de manière séparée
et séquentielle, tel que mentionné précédemment. Les conséquences des choix de concep-
tion d’un étage de conversion sur les performances des autres étages n’ont été que très
partiellement abordées. Un dimensionnement global du convertisseur de fréquence, des
bornes de la machine jusqu’au réseau dans le cas de la pompe à chaleur, basé sur une
étude complète des interactions entre les différents étages de conversion permettrait
très probablement à l’entraînement considéré d’atteindre des performances supérieures.
Une conception basée sur une procédure d’optimisation, comprenant éventuellement le
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dimensionnement de la machine électrique, constituerait sans aucun doute l’étape finale
d’une étude consacrée aux entraînements électriques haute vitesse.
Dans le cas d’entraînements électriques s’insérant dans une problématique plus large,
telle que la pompe à chaleur domestique constituant le contexte de ce travail de re-
cherche, une conception incluant la machine entraînée peut également être envisagée.
Dans le cas présent, une telle étude pourrait porter sur le contrôle actif des instabilités
du turbocompresseur, telles que le phénomène de surge [55]. Le développement de ce
genre de contrôle, nécessitant par nature des compétences multi-disciplinaires, condui-
rait assurément à un fonctionnement optimal de la pompe à chaleur considérée ici et









Modèle numérique de la machine synchrone isotrope
A.1 Modèle pour une commande en 120° de l’onduleur de
tension
Tel que mentionné au chapitre 4, le capteur indirect de position basé sur l’étude
du signe des tensions induites ne fournit une information exacte que pour un angle
d’extinction µ inférieur à 30°. Dans le cas contraire, les informations sur la position
de l’entraînement sont erronées. Ces erreurs pouvant conduire à une diminution des
performances de l’entraînement, la caractérisation de l’angle d’extinction µ du courant
statorique, son influence sur les performances ainsi que sa dépendance aux différents
paramètres du moteur sont des éléments importants de la présente étude.
A.1.1 Développement du modèle numérique
Le modèle numérique du moteur synchrone isotrope alimenté en 120°, faisant l’objet
de cette annexe et largement inspiré de [21], est basé sur le schéma électrique équivalent.
Comme mentionné au chapitre 2, les phases du moteur peuvent être connectées au bus
continu de manière différente, selon que les interrupteurs de l’onduleur de tension se
trouvent dans une configuration à deux phases ON ou dans une phase de transition à





















Transition à trois phases ON:  de (a) à (b) 
Figure A.1 – Configurations possibles des phases du moteur synchrone
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Ces deux types de configurations des phases peuvent toujours être ramenés, à l’aide





Figure A.2 – Schéma équivalent fondamental du moteur synchrone alimenté en 120°
Ainsi, le comportement du courant statorique peut être décrit par (A.1). Cette
équation différentielle fait apparaître les deux termes de sources que sont UDC et UAC .
Ces tensions représentent respectivement les contributions de la tension continue en
entrée de l’onduleur ainsi que des tensions induites du moteur. Ces contributions varient
avec la configuration des interrupteurs de l’onduleur de tension.
R Ist(t) + L
d
dt
Ist(t) = UDC(t)− UAC(t) (A.1)
La résolution de cette équation différentielle permet d’aboutir à l’expression géné-
rale (A.2) du courant statorique Ist. Le temps t′ y est défini selon une référence relative
à l’instant de changement de configuration des interrupteurs de l’onduleur. Zst et φz,
représentant respectivement le module et l’argument de l’impédance statorique, sont























L’expression (A.2) laisse de plus apparaître les paramètres a, Ii, Ic et φ. Ces para-
mètres permettent de tenir compte de la variation des contributions des tensions induites
et continue en fonction de la configuration de l’onduleur.
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Intervalle [150◦ + µ; 210◦[ [210◦; 210◦ + µ[ [210◦ + µ; 270◦[ [270◦; 270◦ + µ[ [270◦ + µ; 330◦[ [330◦; 330◦ + µ[



















+ µ− δ 5pi
6
− δ
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Table A.1 – Valeurs des paramètres variant avec la configuration de l’onduleur [21]
En comptant les phases de transitions à trois phases ON, il existe douze configura-
tions différentes pour l’état des interrupteurs de l’onduleur sur une période électrique.
Les valeurs des différents paramètres, pour l’ensemble de ces configurations, ont été
établies dans [21]. Ces valeurs sont rappelées ici dans la table A.1 pour le calcul du
courant circulant dans la première phase. Les paramètres Ia, Ib et δ y apparaissant sont














Figure A.3 – Définition des paramètres Ia, Ib et δ du modèle numérique
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L’insertion des valeurs numériques des différents paramètres dans la relation (A.2),
et ceci pour chacune des configurations de l’onduleur, permet de déterminer l’évolution
temporelle du courant statorique sur l’ensemble d’une période électrique. Cependant, ce
modèle visant entre autre le calcul de l’angle µ, la valeur de celui-ci est a priori incon-
nue. Un algorithme itératif, également décrit dans [21], permet de résoudre ce problème.
Afin de faciliter la compréhension du modèle numérique, cet algorithme est rappelé ici
pour le calcul du courant statorique Ist1. La valeur de δ est supposée nulle.
Première étape : A l’aide des valeurs initiales Ia = 0 et µ = 0, on calcule une
première approximation de Ib, à l’aide de la relation (A.2) appliquée à l’intervalle
[270◦ + µ; 330◦[.
Seconde étape : A partir de la valeur de Ib calculée à l’étape précédente, on calcule
une approximation de l’angle d’extinction µ à l’aide de la relation (A.2) appliquée
à l’intervalle [330◦; 330◦ + µ[.
Troisième étape : Grâce à l’approximation de l’angle d’extinction ainsi obtenue,
on peut calculer une valeur de Ia grâce à l’application de (A.2) sur l’intervalle
[210◦; 210◦ + µ[.
Quatrième étape : La connaissance de Ia et de µ permet le calcul d’une nouvelle
approximation de Ib, plus proche de la solution exacte, selon la méthode utilisée
lors de la première étape.
Ainsi, les étapes 2, 3 et 4 sont répétées jusqu’à ce que la différence entre deux valeurs
de Ib obtenues consécutivement soit inférieure à une tolérance définie.
Bien que parfaitement fonctionnelle, cette procédure nécessite la connaissance pré-
cise de la tension continue Uo en entrée de l’onduleur de tension. Or, le moteur étant
commandé à l’aide du courant et non de la tension du bus continu, le point de fonc-
tionnement de l’entraînement est spécifié par la vitesse Ω et le courant IDC . Ainsi,
l’algorithme présenté doit être adapté à la commande en courant du moteur, telle que
présentée à la sous-section 5.1.2.
Sur l’intervalle [210◦; 270◦[, le courant Io en entrée de l’onduleur est identique au
courant statorique Ist1 circulant dans la première phase. Sous l’hypothèse que la ten-
sion Uo aux bornes du condensateur d’entrée ne varie pas sur cette intervalle, les valeurs
moyennes des courants Io et IDC , tels que définis à la figure 5.4, sont identiques. Ainsi,
la tension Uo correspondant à un courant IDC donné peut être déterminée, de manière
également itérative, grâce à ce critère.
142
Modèle pour une commande en 120° de l’onduleur de tension
Dans un premier temps, la tension Uo est approximée selon (5.9). A partir de cette
valeur, de la vitesse de l’entraînement et des paramètres du moteur considéré, le courant
statorique est calculé à l’aide de l’algorithme itératif décrit ci-dessus. Celui-ci est ensuite
moyenné sur l’intervalle [210◦; 270◦[ puis comparé à la valeur de IDC correspondant au
point de fonctionnement désiré. Dans le cas où la valeur absolue de la différence entre
les valeurs de IDC et < Io > est supérieure à une tolérance préalablement définie, la
tension Uo est modifiée proportionnellement à l’écart entre ces valeurs. Ces différentes
étapes sont ensuite répétées jusqu’à la convergence de < Io > vers la valeur de IDC
spécifiée par le point de fonctionnement. Cette approche, inspirée de l’automatique, est
illustrée à la figure A.4.
Uo = KM  Ω
Algorithme
itératif
 Calcul de 
<Io>
δI = IDC - <Io>





Uo = Uo- α δI 
Figure A.4 – Algorithme utilisé pour la correspondance avec le courant continu IDC
A.1.2 Validation des modèles
L’observation de la figure A.5 permet la validation de la procédure de calcul du cou-
rant statorique. En effet, celle-ci illustre la comparaison de la forme d’onde du courant
statorique, sur une période complète, obtenue à l’aide du modèle décrit à la section
précédente et d’une mesure effectuée sur le moteur B.
En traitant ces courbes comme deux suites d’échantillons de même longueur, il est
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Figure A.5 – Validation expérimentale du modèle de calcul du courant statorique -
Moteur B
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st [i]− < Imesst >)2
(A.5)
Dans le cas présent, la valeur du coefficient de corrélation est de 97.77%, validant
ainsi le modèle développé dans [21] et sa modification. Les différences observables, telles
que le temps de conduction des transistors ou les valeurs extrêmes du courant stato-
rique, peuvent être expliquées par les incertitudes sur les valeurs des paramètres du
moteur (résistance et inductance statoriques, flux d’excitation) ainsi que par les erreurs
de mesure du temps séparant deux changements de polarité consécutifs.
La connaissance de la forme d’onde du courant statorique permet également l’ex-
traction de son onde fondamentale. Il est ainsi possible de comparer la valeur réelle
de la composante du courant statorique créatrice de couple avec l’approximation (5.7)
utilisée pour la modélisation du comportement dynamique de l’entraînement. La figure
A.6 montre un écart croissant entre les valeurs approchées et exactes. Ceci peut être
expliqué par l’éloignement de la forme d’onde réelle d’avec le modèle utilisé à l’équa-
tion (5.7) en raison de l’augmentation de l’angle d’extinction µ. La tendance générale
étant respectée et l’écart ne dépassant pas 19% de la valeur réelle, le modèle simplifié
utilisé pour la modélisation du comportement dynamique de l’entraînement peut être
jugé suffisamment précis pour le dimensionnement de régulateurs. En effet, cet écart est
comparable avec la tolérance de certaines grandeurs physiques telle que la capacité du
condensateur d’entrée de l’onduleur Co.
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Figure A.6 – Validation du modèle dynamique de l’entraînement commandé en 120° -
Moteur B
A.1.3 Evolution et influences de l’angle d’exctinction
Le mécanisme d’extinction du courant a pour autre conséquence l’introduction d’une
différence de phase ∆φ entre le courant statorique réel et sa forme idéalisée, comme
l’illustre la figure A.7. Cette différence de phase se retrouve ainsi entre la fondamentale
du courant statorique et la tension induite, laissant présager une diminution du couple
puisque le critère d’optimalité défini au chapitre 1 ne semble pas être respecté.


















Figure A.7 – Illustration de la différence de phase ∆φ créée par l’angle d’extinction µ
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L’évolution de la différence de phase ∆φ en dépendance du point de fonctionnement
de l’entraînement est représentée à la figure A.8. Une comparaison avec la figure 4.8
montre que la différence de phase ∆φ créée par l’angle d’extinction µ peut être approchée
par la moitié de ce dernier.













IDC= 3A IDC= 6A IDC= 9A IDC= 12A










IDC= 3A IDC= 6A IDC= 9A IDC= 12A
Figure A.8 – Evolution de la différence de phase avec le point de fonctionnement -
Moteur B
La différence de phase ∆φ augmentant avec l’amplitude du courant statorique et
laissant entrevoir une diminution relative de la composante Iq créatrice de couple, il
pourrait être envisagé d’introduire un angle d’avance à l’amorçage δ, tel que défini à la
figure A.3, permettant d’annuler la différence de phase ∆φ et de vérifier effectivement
le critère d’optimalité.
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Figure A.9 – Evolution du courant statorique en fonction de l’angle d’avance à
l’allumage - Moteur B
Néanmoins, la figure A.9 montre que, pour un courant IDC constant, l’introduction
d’un angle d’avance à l’amorçage n’a pas pour conséquence d’augmenter la composante
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Iq, mais de la réduire, et cela, malgré la réduction de la différence de phase ∆φ. Ceci
est explicable par le fait que malgré un courant IDC constant, l’amplitude de l’onde
fondamentale du courant Ist n’est pas constante mais dépend de l’angle d’avance à
l’amorçage δ. L’hypothèse d’un courant statorique d’amplitude constante préalable au
critère d’optimalité établi au chapitre 1 n’est donc pas vérifiée.
L’observation de la figure A.9 montre donc que le rapport optimal entre la com-
posante dans l’axe q du courant statorique et le courant IDC est effectivement obtenu
pour un angle δ = 0, validant ainsi la valeur de 30° pour l’angle séparant le changement
de polarité d’une tension induite et la mise en conduction de la phase correspondante.
En effet, bien que la figure A.9 semble montrer qu’un angle δ négatif puisse conduire à
une augmentation de la composante créatrice de couple du courant statorique, une telle
stratégie réduirait la valeur limite de l’angle µ conduisant à une erreur sur la mesure de
la position.
Le modèle numérique du moteur synchrone alimenté en 120° présenté dans cette
annexe peut également être utilisé dans la phase de conception du moteur. En effet, il
permet de prévoir l’influence de certain choix de conception sur les performances et les
limites de fonctionnement de l’entraînement considéré. A titre d’exemple, la figure A.10
montre l’influence des différents paramètres du schéma électrique équivalent du moteur
sur la valeur de l’angle d’extinction µ.




Résistance statorique Rst [pu]
μ 
[°]




Inductance statorique Lst [pu]
μ 
[°]




Flux d'excitation ψe [pu]
μ 
[°]
Figure A.10 – Evolution de l’angle µ avec les paramètres du moteur - Moteur B
On observe que la valeur de la résistance statorique n’a que peu d’influence sur la
valeur de µ, contrairement à celle de l’inductance statorique et du flux d’excitation.
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L’influence de l’inductance statorique est aisément explicable. En effet, une inductance
plus faible conduit à une extinction plus rapide du courant. Quant au flux d’excitation,
son influence est double. En effet, à puissance et vitesse constante, un flux d’excitation
supérieur augmente l’amplitude de la tension induite et réduit l’amplitude requise du
courant statorique, réduisant d’autant la valeur de µ. Bien qu’il ne soit formellement
pas possible de tirer des généralités, on peut conclure qu’afin de repousser la limite de
fonctionnement µ = 30◦ aussi loin que possible et de s’assurer du bon fonctionnement
du capteur indirect de position sur l’ensemble de la plage d’utilisation, le moteur utilisé
doit présenté une inductance statorique aussi faible que possible. De plus, bien qu’une
augmentation du flux d’excitation ψe puisse conduire à une diminution de l’angle µ, une
telle conception aurait pour conséquence l’augmentation de la tension du bus continu
Uo nécessaire à vitesse nominale, pouvant ainsi conduire à un sur-dimensionnement de
l’électronique de puissance.
A.2 Modèle pour une commande en 180° de l’onduleur de
tension
La modélisation de la machine synchrone alimentée à l’aide d’un onduleur de ten-
sion commandé en 180° est plus aisée. En effet, contrairement à une alimentation à
deux phases ON, les tensions statoriques sont à tout instant définies par la valeur de la
tension Uo et l’état des transistors. Ainsi, aucun algorithme itératif n’est nécessaire.
A.2.1 Point de fonctionnement du convertisseur continu-continu
Dans un premier temps, l’amplitude de la tension statorique nécessaire au fonction-
nement à puissance et vitesse nominales peut être extraite de (A.6).
Uˆst =
∣∣∣∣∣∣(Rst + jωNLst) IstN + UpN ∣∣∣∣∣∣ (A.6)
On peut ensuite tirer parti de la relation entre l’amplitude de l’onde fondamentale
des tensions statoriques et la valeur de la tension Uo pour déterminer la tension continue





En négligeant les pertes dans l’onduleur et dans la machine, la valeur nominale du
courant continu IDC peut être extraite du bilan de puissance décrit par (A.8).
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Ces deux dernières relations permettent ainsi la détermination du point de fonction-
nement nominal du convertisseur continu-continu intermédiaire pour lequel celui-ci doit
être dimensionné.
A.2.2 Constante de temps du réglage de la tension continue variable
Les développements suivant sont destinés à justifier l’hypothèse, émise au chapitre
5, d’une valeur comprise en 10 ms à 20 ms pour la contante de temps TUo du réglage
de la tension continue en entrée de l’onduleur dans le cas d’une commande en 180°. Les
valeurs numériques utilisées ici sont celles de la machine B décrite dans l’annexe suivante.
Dans le cas où cette machine génère une puissance de 3 kW à une vitesse de 100’000
tours/minutes, les valeurs nominales des grandeurs IDC et Uo du bus continu sont don-
nées respectivement par (A.9) et (A.10), conformément aux développements présentés
sous A.2.
IDCN = 13.86 A (A.9)
UoN = 243.6 V (A.10)
Sous l’hypothèse que le réglage de la tension Uo peut être modélisé, en boucle fermée,
par une fonction de transfert du premier ordre ayant pour constante de temps TUo ,
l’évolution temporelle du courant IDC et de la tension Uo peut être schématiquement
représentée selon la figure A.11 dans le cas d’un saut de consigne. La dynamique de la
boucle interne de réglage du courant IDC y est considérée comme beaucoup plus rapide








Figure A.11 – Evolution temporelle pour un saut de consigne sur la valeur de la
tension Uo
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Sous l’hypothèse supplémentaire qu’un saut de consigne d’une valeur nulle jusqu’à
la valeur nominale de la tension Uo engendre un courant IDC ne dépassant pas sa valeur














De cette dernière équation peut être extraite la valeur de la constante de temps TUo .
En considérant une valeur typique de 1 mF pour la capacité C en entrée de l’onduleur,






243.6 V · 1 mF
13.28 A
= 17.6 ms (A.12)
Cette valeur de la constante TUo permet de valider l’approximation faite dans le
chapitre 5 qui consiste, dans le contexte de la modélisation de la dynamique de l’ondu-
leur de tension commandé en 180°, à négliger la dynamique de la phase de la tension
statorique vis-à-vis de celle de son amplitude. Par conséquent, la modélisation de l’on-
duleur de tension par une fonction de transfert réelle dans le référentiel rotorique peut
être considérée comme une approximation valide.
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B.1 Machine A
Ce moteur synchrone isotrope a été utilisé lors des premiers tests de l’électronique
permettant le fonctionnement moteur. Ses caractéristiques sont données par la table
B.1. Cette machine présente une répartition de flux sinusoïdale, comme l’illustre la
figure B.1.
Résistance série Inductance série Flux d’excitation
Rs Ls ψe
0.23 Ω 120 µH 4.48 mV/s
Constante de tension induite Vitesse maximale Paliers/Roulements
Kv Vmax -
0.47 V/ krpm 50 krpm roulement à billes
Table B.1 – Caractéristiques de la machine A












Figure B.1 – Tension induite Figure B.2 – Machine A
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B.2 Machine B
Cette machine est formée de deux stators construits autour du même rotor. Sa vi-
tesse maximale est supérieure à celle de la machine A, notamment grâce à l’utilisation
de paliers aérostatiques. Ceux-ci nécessitent l’injection d’air comprimé à une pression
de 10 bars pour un fonctionnement à 100 krpm et de 12 bars pour une vitesse maximale
de 180 krpm.
Résistance série Inductance série Flux d’excitation
Rs Ls ψe
0.185 (à froid) 0.28 (à chaud) Ω 330 µH 9.7 mV/s
Constante de tension induite Vitesse maximale Paliers/Roulements
Kv Vmax -
1.02 V/ krpm 180 krpm paliers aérostatiques
Table B.2 – Caractéristiques de la machine B















Figure B.3 – Tension induite Figure B.4 – Machine B
Cette double machine a été conçue par le partenaire industriel de ce travail de
thèse, Fischer Precise. Elle a été prêtée au laboratoire d’électronique industrielle à deux
reprises pour des durées limitées afin de permettre les tests à haute vitesse des électro-
niques de commande décrites dans cette thèse.
Une première campagne de test concernant le fonctionnement moteur a été menée
en janvier 2011. Une seconde campagne de deux semaines concernant le fonctionne-
ment en génératrice a eu lieu en décembre de la même année. Néanmoins, une panne
indépendante des tests effectués et empêchant le démarrage de la machine est survenue
au cours de cette seconde période de tests. Les dégâts n’étant pas réparables dans des
délais raisonnable au vu des échéances de ce travail de thèse, les résultats théoriques
relatifs au fonctionnement générateur n’ont pu être validés qu’à des vitesses limitées.
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Les deux machines utilisées lors des validations expérimentales présentées au cha-
pitre 6 présentent des distributions sinusoïdales de flux. Par conséquent, afin de per-
mettre une comparaison plus aisée entre les développements théoriques et les mesures
effectuées lors des campagnes de tests, l’hypothèse d’une telle distribution de flux est
faite tout au long de ce document.
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< x > Valeur moyenne sur une période de commutation d’une grandeur présentant une
ondulation, page 55
αr Angle de retard à l’amorçage de l’onduleur de courant triphasé, page 26
∆I Ondulation du courant de sortie du convertisseur DC/DC abaisseur, page 51
δNPC Angle de commutation du convertisseur NPC [54], page 110
µ Angle d’extinction du courant statorique, page 29
Ω Vitesse de rotation du moteur [rad/s], page 18
ω Pulsation électrique, page 13
Ψr Flux rotorique, page 13
Ψe Flux d’excitation du moteur synchrone, page 13
Ψst Flux statorique, page 12
θ Angle électrique rotorique, page 13
ξ Rapport cyclique d’une cellule de commutation défini par le rapport du temps
d’enclenchement du transistor et de la période de commutation, page 55
Br Champ d’induction rotorique, page 92
Bs Champ d’induction statorique, page 91
COP Coefficient de performance d’une pompe à chaleur, page 8
fp Fréquence de pulsation, page 18
Io Courant d’entrée de l’onduleur, page 25
Is Courant de sortie du convertisseur DC/DC, page 53
IDC Composante continu du courant de sortie du convertisseur DC/DC, page 51
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NOMENCLATURE
Ist Courant statorique, page 12
J Moment d’inertie de l’entraînement : rotor et charge, page 96
Jequ Moment d’inertie de l’entraînement vue du bus continu [As2], page 96
KM Constante de couple, page 95
Lst Inductance statorique, page 13
M Couple moteur, page 93
p Nombre de paire de pôles du moteur considéré, page 12
Pmec Puissance mécanique, page 94
PMSM Moteur synchrone à aimants permanents, page 11
Qchaud Énergie thermique échangée avec la source chaude, page 7
Qfroid Énergie thermique échangée avec la source froide, page 7
Rst Résistance statorique, page 13
Ue Tension continue fixe en entrée du convertisseur continu-continu, page 20
Uo Tension continue variable en entrée de l’onduleur, page 20
Up Tension induite, page 13
Us Tension de sortie du convertisseur DC/DC, page 53
Uind Tension d’induit, page 13
Ust Tension statorique, page 12
W Énergie mécanique apportée à la PàC par le compresseur, page 8
nX neme harmonique de la grandeur X, page 95
r Phaseur spatial exprimé dans le référentiel rotorique, page 16
s Phaseur spatial exprimé dans le référentiel statorique, page 16
α Composante de la grandeur considérée selon l’axe α dans le référentiel statorique,
page 15
β Composante de la grandeur considérée selon l’axe β dans le référentiel statorique,
page 15
d Composante de la grandeur considérée selon l’axe d dans le référentiel statorique,
page 16
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